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ÓLOGO-.. 


Circuitos microelectrónicos, cuarta edición, es un texto.para cursos centrales de circuitos electró- 
nicos de especialización en ingeniería eléctrica y computación; también debe resultar útil para 
ingenieros y otros profesionales que deseen actualizar sus conocimientos por su cuenta. 

Al igual que las tres primeras ediciones, el objetivo de este libro es desarrollar en el lector la 
capacidad de analizar y diseñar circuitos electrónicos analógicos, digitales, discretos e integrados. 
Si bien se estudia la aplicación de circuitos integrados, ponemos particular atención en el diseño de 
circuitos con transistores porque pensamos que, incluso si la mayoría de quienes estudian este libro 
no persiguen una carrera en diseño de circuitos integrados (IC), el conocimiento de lo que está 
dentro de un paquete IC hace posible la aplicación inteligente e innovadora de estos chips. Además, 
con los avances en tecnología VLSI y metodología de diseño, el diseño del IC mismo se está 
haciendo accesible a un creciente número de ingenieros. 


REQUISITOS PREVIOS 


El requisito previo para estudiar el material de este libro es un primer curso de análisis de circuitos. Como 
repaso, en los apéndices de este libro se incluye material sobre circuitos lineales; especificamente, 
parámetros de redes de dos puertos en el apéndice B, algunos teoremas útiles de redes en el apéndice E 
y respuestas de circuitos de una sola constante de tiempo en el apéndice F. No suponemos que el lector 
cuenta con conocimientos previos sobre electrónica física. Incluimos aquí toda la física de dispositivos 
necesaria, y el apéndice A contiene una breve descripción de la fabricación de un IC. 


ORGANIZACIÓN : 


Aun cuando se ha retenido la filosofía y el método pedagógico “de las tres primeras ediciones, se 
han hecho varios cambios tanto en la organización como en la cobertura del material; el cambio 
más importante en organización es la inclusión de material sobre electrónica digital en los primeros *' 
capítulos de este texto, lo cual se ha hecho en reconocimiento al enorme desarrollo de la electrónica 
digital en unos pocos años. En nuestra opinión, ahora es imperativo que a los estudiantes de inge- 
niería eléctrica, y desde luego a los de ingeniería de computación, se les impartan los conceptos in- 
troductorios de circuitos electrónicos digitales en su primer curso de electrónica; la reorganización 
de los primeros capítulos del libro hace posible lo anterior, pero la organización es suficientemente 
flexible para permitir que se estudie el material de circuitos digitales más adelante en el curso, o en 
un segundo curso, para adaptarse a una particular estructura de sus currículos. 

Otro importante cambio en la organización es la inclusión del material más formal sobre 
modelos de dispositivos en los primeros capítulos: por ejemplo, el capítulo 4 sobre transistores 
bipolares ahora incluye el modelo Ebers-Moll, y el capítulo 5 sobre transistores de efecto de campo 
comprende un análisis de las capacitancias internas de los MOSFET. Esto se ha hecho para 
facilitar la comprensión de los modelos del SPICE entre quienes desean incluir el uso del SPICE. 
en el primer curso de electrónica. Aquí, también, la organización es suficientemente flexible, lo cual 
permite posponer el estudio de modelos más rigurosos. Esta flexibilidad se pone de manifiesto al 
organizar cada capítulo de modo que el material más avanzado, que en general se puede posponer 
para un momento posterior del curso, se estudie en la última parte de cada capítulo. Por supuesto 


y 
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. que quienes prefieran una cobertura más completa de un tema en particular, por ejemplo el BJT o 
el MOSFET, pueden simplemente continuar con el capítulo respectivo tal como aquí se presenta. 

Además de estos cambios, se ha conservado la secuencia de capítulos de la tercera edición. 
Esto debe reducir al mínimo la alteración de programas y cursos ya existentes. Luego de un capítulo 
introductorio que presenta parte de los conceptos básicos de electrónica y que establece notación y 
convenciones, el libro está dividido en tres partes. La parte I, que trata sobre dispositivos y circuitos 
básicos, está formada por los capítulos del 2 al 5 y se refiere a los op amp, el diodo, el transistor 
bipolar de unión (BJT) y el transistor de efecto de campo (FET). Esta primera parte constituye el 
grueso de un primer curso sobre electrónica y la mayor parte del material se considera como 
requisito para el estudio de temas más avanzados sobre circuitos electrónicos.* 

La parte II (capítulos del 6 al 12) se refiere a circuitos analógicos y la parte HI (capítulos 13 y 14) 
a circuitos digitales. Excepción hecha del par diferencial del capítulo 6, del que se requiere algún 
conocimiento para entender perfectamente el circuito lógico acoplado a emisor del capítulo 14, el 
orden de las partes II y HI se puede invertir. Por esta razón, se puede estudiar los temas de electrónica 
digital de la parte MI inmediatamente después de ver los dispositivos y circuitos básicos de la parte I; es 
posible que algunos estudiantes de ingeniería de computación prefieran este orden de cobertura. 

Aun cuando reconocemos que se obtiene cierta economía al presentar el BJT y el MOSFET juntos 
desde el principio, como casos especiales de un dispositivo general de tres terminales, hemos optado 
por introducirlos en forma separada en la parte I y combinarlos todo lo posible en la parte II. De 
acuerdo con nuestra experiencia, los dos dispositivos son tan diferentes como en el primer encuentro; 
es apropiada una presentación por separado de cada uno de estos dispositivos en cuanto a su estructura 
y Operación física, sus curvas características y sus aplicaciones básicas en circuitos. Específicamente, 
en el primer curso el estudiante necesita “vivir” con cada uno de los dos dispositivos básicos para sentirse 
cómodo con el mismo, pero después de esto es posible y hasta deseable un estudio combinado. 

Aun cuando el BJT (capítulo 4) aparece antes que el MOSFET (capítulo 5), el orden de estos dos 
temas se puede invertir fácilmente. Esta flexibilidad se obtiene a costa de una ligera redundancia que se 
puede emplear para reforzar el aprendizaje, o puede reducirse al mínimo mediante un más rápido estudio 
de cualquiera de los dos dispositivos que se lea en segundo término. 


CAMBIOS IMPORTANTES DE COBERTURA 


Además de la organización indicada líneas antes, y otra menos evidente pero importante reestructuración 
de algunos capítulos (por ejemplo, el capítulo 7), hemos hecho interesantes cambios de cobertura en la 
cuarta edición. Los principales son: mayor cobertura de física de dispositivos (capítulos 3, 4 y 5); 
inclusión de los modelos SPICE de dispositivos (capítulos 3, 4 y 5); ejemplos SPICE (capítulos 3 al 14); 
revisión completa del material de circuitos digitales (principalmente capítulo 13, parte del capítulo 14 
y desde luego las adiciones, mencionadas antes, de los capítulos 1, 4 y 5); completa revisión de cobertura 

` del MOSFET (capítulo 5 y cambios en el resto del libro, en especial en el capítulo 13). A continuación 
damos información adiciónal acerca de cada uno de estos cambios importantes. 


- Física de dispositivos 


El material sobre la operación física de dispositivos se ha ampliado en esta edición. Hay tres razones 
para este cambio: (1) las continuas presiones sobre el currículum han resultado en que el curso 


*Una posible excepción es el capítulo 2 sobre amplificadores operacionales, cuyo estudio puede posponerse en todo ` 
o en parte para una etapa posterior. Del mismo modo, parte de los materiales más avanzados de los capítulos 4 y 5 se puede 
posponer para un curso subsiguiente. Más adelante en este prólogo está la sección sobre organización del curso. 
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tradicional ya no es parte del programa central de ingeniería eléctrica en muchas universidades. (2) 
Para que se pueda utilizar con más eficiencia la simulación del programa SPICE, es necesario tener 
un conocimiento básico de los modelos del dispositivo que emplea el SPICE, que a su vez requiere 
mayor conocimiento de la operación física de dispositivos (más de los que se necesitó en la tercera 
"edición). (3) Una proporción mucho mayor del diseño de circuitos y actividad de aplicación se trata 
ahora con circuitos integrados, y el diseño de los IC requiere mayor comprensión de la física de 
dispositivos que la necesaria para diseño con componentes discretos. 

Más que poner física de dispositivos en un capítulo separado, hemos optado por ear 
material en donde es necesario (en cada uno de los capitulos 3, 4 y 5). De esta manera, el material 
se puede y es aplicado de inmediáto a modelos de dispositivos y para facilitar el uso de dispositivos 
.en diseño de circuitos, que después de todo és el principal objetivo de este libro. Por último, debe 
observarse que los estudiantes que ya hayan tomado un curso sobre electrónica física pueden cubrir 
rápidamente o incluso omitir por completo el nuevo material sobre física de dispositivos. 


SPICE 


Tradicionalmente, los instructores de cursos de introducción sobre circuitos electrónicos se han 
enfrentado a un dilema difícil: deben usar simulación del SPICE en sus cursos y arriesgarse a desviar 
la atención del estudiante de los principios básicos de análisis y diseño de circuitos, o deben 
pasar por alto el SPICE en su totalidad y privar así a sus alumnos de aprender la que es quizá la 
ayuda más poderosa del diseño de circuitos. Ese mismo dilema se ha reflejado en textos sobre 
circuitos electrónicos, incluyendo las ediciones anteriores de este libro; en esta edición pensamos 
que hemos dado un paso importante hacia una resolución satisfactoria del dilema. Incluimos dos 
aspectos del SPICE: los modelos que utiliza para los dispositivos electrónicos, y ejemplos. que 
ilustran las grandes ventajas que se pueden obtener del adecuado uso del SPICE. Igualmente 
importante es lo que se estudia en el SPICE y donde se presenta. Para evitar que el cuerpo de cada 
capítulo se llene desordenadamente con programas y resultados del SPICE, hemos puesto el material 
del SPICE en la última sección de cada capítulo (excepto el 1 y 2). En esta forma, los ejemplos del 
SPICE pueden servir para amalgamar varias ideas presentadas en el capítulo, así como para verificar 
la validez de las diversas aproximaciones y suposiciones de simplificación empleadas. Igualmente 
importante, el instructor que por una u otra razón no desea incluir el SPICE en el curso puede 
omitir la última sección de un capítulo. 

Con excepción de un breve apéndice (el O), nuéstra cobertura del SPICE no se refiere a cómo 
escribir programas del SPICE. Para esto último sugerimos al lector las obras que hay sobre el 
tema, incluyendo el libro SPICE, segunda edición, de Gordon Roberts y Adel Sedra (Oxford 
University Press, 1997), el cual también contiene muchos más ejemplos que siguen el orden de 
presentación de temas de este libro. Los archivos de entrada de nuestros ejemplos del SPICE 

aparecen en una lista del apéndice C y: se incluyen en el CD-ROM que acompaña este texto y sitio 
de web del mismo. 


MOSFET 


No hay duda de que el MOSFET es en la actualidad el dispositivo electrónico más importante y que 
así seguirá por mucho tiempo. Del mismo modo, durante los últimos seis años ha habido cambios 
importantes en el campo de aplicación de los MOSFET. Por lo tanto, aun cuando hay muy poca 
actividad en el uso de MOSFET discretos en aplicaciones de alta potencia, la mayor parte del diseño 
de circuitos integrados, tanto analógicos como digitales, es con base en los MOSFET. Para reflejar 
estos cambios y tendencias hemos modificado por completo el capítulo 5. 
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Electrónica digital 


El material sobre electrónica digital se ha actualizado y ampliado y, como ya dijimos, se ha 
reorganizado. La cobertura empieza en el capítulo 1 con una introducción al elemento básico de 
circuitos digitales, el inversor lógico, que se introduce junto con su similar en electrónica analógica, 
el amplificador. Esto es seguido en el capítulo 4 con una sección sobre el inversor básico con BJT 
y en el capítulo 5 con un estudio del inversor CMOS. La parte III, que trata sobre circuitos digitales, 
ha sido reorganizada y su capítulo principal (el 13) se ha cambiado por completo; ahora incluye una 
cuidadosa selección de temas sobre circuitos digitales MOS que es pedagógicamente saludable e 
importante desde el punto de vista práctico. El capítulo 14 completa entonces el estudio de circuitos 
digitales con una presentación de circuitos bipolares (TTL y ECL), BiCMOS y GaAs. Pensamos que 
el material sobre circuitos digitales, incluido en esta edición, es de suficiente alcance y profundidad 

` como para que la enseñanza de un curso orientado a circuitos digitales sea el primero o el segundo 
en la secuencia de cursos sobre circuitos electrónicos. 


EL CD-ROM Y EL SITIO WEB 


Este libro se acompaña de un CD-ROM que contiene información útil y complementaria, así como 
material destinado a enriquecer la experiencia de aprendizaje del estudiante. Incluye: (1) varios ejemplos 
animados que tratan de recrear la dinámica de la enseñanza en un salón de clases. (2) Una demostración 
del banco de trabajo de electrónica, que es uno de los productos de software más innovadores y que 
está destinado a simular una rica experiencia de laboratorio para el estudiante. El software se puede 
adquirir de Interactive Image Technologies Ltd.* El CD muestra la forma en que se puede usar el banco 
- de trabajo de electrónica y comprende 14 ejemplos cuidadosamente seleccionados de circuitos que 
abarcan temas estudiados en este texto. También debe observar que el banco de trabajo de electrónica 
tiene ahora un suplemento que incluye la clave para más de cien de los circuitos que aparecen en este 
libro, lo cual facilita que el usuario del banco de trabajo de electrónica experimente con estos circuitos 
para una mejor comprensión y más práctica. (3) Un compendio de “ideas de diseño” de la revista EDN 
que contiene muchos circuitos útiles y prácticos. (4) Los archivos de entrada para todos los ejemplos 
del SPICE de este libro. El CD-ROM es producido por Oberon Interactive Inc. de Toronto, Canadá. El 
“icono del CD que aparece en el margen aparecerá junto a ejemplos y figuras en todo el texto, con lo cual 
pueden identificarse con facilidad como ejemplos que han sido animados o como circuitos empleados 
en una demostración del banco de trabajo de electrónica. 

-Hemos establecido un sitio web para este libro (http: //www.sedrasmith.org/), Incluirá hojas de 
datos y modelos del SPICE para dispositivos seleccionados, archivos de entrada para los ejemplos 
del SPICE, más problemas, problemas de diseño, circuitos que se pueden descargar gratuitamente 
para uso con el banco de trabajo de electrónica, enlaces para sitios industriales y académicos de 
interés conexo, un enlace con la división College de Oxford para completo apoyo al texto del 
profesor, un centro de mensajes para el autor, etcétera. 


IMPORTANCIA SOBRE EL DISEÑO 


Nuestra filosofía consiste en que el diseño de circuitos se enseña mejor si se manifiestan las diversas 
relaciones que existen al seleccionar una configuración de circuito y valores de componentes para una 
configuración dada. La importancia sobre el diseño se ha aumentado en esta edición al incluir más 
ejemplos de diseño, problemas de ejercicio y problemas de fin de capítulo. Los ejercicios y problemas 
de fin de capítulo que sean considerados como “orientados al diseño” están indicados con una D. Del 
mismo modo, la ayuda de diseño más valiosa, el SPICE, se utiliza en todo el libro, como ya dijimos. 


*Interactive Image Technologies Ltd., 111 Peter Street, Suite 801, Toronto, Ont, Canada MSV 2Hl1. 
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EJERCICIOS, PROBLEMAS DE FIN DE CAPÍTULO 
Y MAS PROBLEMAS RESUELTOS 


Hay más de 400 ejercicios integrados en todo el libro; la respuesta correspondiente se da abajo del 
ejercicio, de manera que los estudiantes pueden comprobar la comprensión del material a medida 
que leen. La solución de estos ejercicios debe hacer posible que el lector mida su conocimiento del 
material precedente. También aparecen aquí más de 1250 problemas de fin de capítulo, casi un 
«tercio de los cuales son nuevos en esta edición. Los problemas se relacionan con las secciones 
individuales y su grado de dificultad está indicado por un sistema de clasificación: los problemas 
dificiles están marcados con un asterisco (*); los problemas más difíciles, con dos asteriscos (**), > 
y los muy difíciles (y/o engorrosos), con tres asteriscos (***), Debemos reconocer, con todo, que 
esta clasificación no es en modo alguno exacta, además de que no hay duda que depende en algún - 
- grado de nuestro modo de pensar (y de nuestro humor) en el momento de crear un problema en 
particular. En el apéndice 1 aparecen las respuestas a casi la mitad de los problemas; las soluciones 
completas para todos los ejercicios y problemas se incluyen en el Manual del Instructor, que los 
instructores que adopten este libro pueden adquirir de esta editorial. 

Al igual que en las tres ediciones anteriores, se incluyen muchos ejemplos. Estos ejemplos, y 
de hecho la mayor parte de los problemas y ejercicios, están basados en circuitos reales y anticipan 
las aplicaciones que se encuentren al diseñar circuitos reales. Esta edición continúa el uso de pasos 
numerados de solución de las figuras para muchos ejemplos, en un intento por recrear la gniamica 
de un salór de clases. 

Una petición constante de parte de muchos de los estudiantes que emplearon ediciones 
anteriores de este libro es la de problemas resueltos. Para satisfacer esta necesidad, hemos creado 
con esta edición un libro de problemas adicionales con soluciones (véase posteriormente en este 
prólogo la lista de material auxiliar). 


UN COMPENDIO PARA EL LECTOR 


El libro comienza con una introducción a los conceptos básicos de electrónica en el capítulo 1; 
se presentan señales y sus espectros de frecuencia, así como sus formas analógicas y digitales. Se 
introducen los amplificadores como bloques de construcción de circuitos y se estudian sus diversos 
tipos y modelos. El elemento básico de la electrónica digital, el inversor lógico digital, se define en ` 
términos de su curva catacterística de transferencia de voltaje, y se analizan sus diversas construc- 
ciones que usan interruptores de voltaje y corriente. Este capítulo también establece parte de la 
terminología y convenciones que se emplean en todo el texto. 

Los siguientes cuatro capítulos están dedicados al estudio de dispositivos electrónicos y circuitos 
básicos y constituyen la parte 1 del texto. El capítulo 2 se refiere a amplificadores operacionales, sus 
características terminales, aplicaciones sencillas y limitaciones. Hemos escogido estudiar el op amp, - 
como elemento de construcción de circuitos en esta etapa inicial, simplemente porque es fácil de analizar 
y el estudiante puede experimentar con circuitos de op amps que realizan trabajos nada triviales con toda 
facilidad y gran sentido de logro. Hemos encontrado que este método es de excelente motivación para 
el estudiante, aunque debemos señalar que parte o todo este capítulo se puede omitir para estudiarlo en 
otra etapa (por ejemplo, en coordinación con el capítulo 6 o el 8) sin perder la continuidad, 

El capítulo 3 está dedicado al estudio del más fundamental de los dispositivos electrónicos: el 
diodo de unión pn. Se presentan las características terminales del diodo y su jerarquía o modelos. 
Para entender la operación física del diodo, y de hecho del BJT y el MOSFET, incluimos una 
introducción breve pero importante de los semiconductores y la unión pn. Entonces regresamos a 
circuitos con diodos y estudiamos algunas de las aplicaciones fundamentales de diodos, en epn 
las relacionadas con el diseño de fuentes de alimentación. 
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El capítulo 4 introduce el transistor de unión bipolar (BJT): su estructura, operación física, 
características terminales, modelos a pequeña y gran señal, su operación como amplificador y como 
interruptor, las configuraciones básicas de amplificadores de una etapa con BJT y el inversor lógico 
básico BJT. . 

En el capítulo 5 se estudia la familia de transistores de efecto de campo (FET), donde la importancia, 
sin embargo, se pone en el transistor MOS. Aquí, de nueva cuenta, se presentan la estructura, operación 
fisica, características terminales, modelos y aplicaciones básicas de circuitos (analógicos y digitales) de 
los diversos tipos de FET. Como se menciona antes, este capítulo puede, si se desea, estudiarse antes del 
capítulo de los BJT. Esperamos que cada uno de estos capítulos haga que el lector se familiarice por 
completo y se sienta perfectamente cómodo con el dispositivo tratado. y . 

Al terminar el capítulo 5, el lector debe haber aprendido acerca de los elementos básicos de 
construcción de circuitos electrónicos y estará listo para considerar los temas más avanzados de las 
partes II (circuitos analógicos) y III (circuitos digitales). Como ya mencionamos, el orden de estudio 
de las partes II y II se puede invertir fácilmente. 

El capítulo 6 es el primero de una secuencia de cinco capítulos que se refieren a temas más 
avanzados en el diseño de amplificadores. El tema principal del capítulo 6 es el amplificador 
diferencial, en sus formas tanto bipolar como de MOSFET. 

En el capítulo 7 estudiamos la respuesta de amplificadores a frecuencia. Aquí se destaca la 
importancia de seleccionar una configuración para obtener operación en banda ancha. 

El capítulo 8 se refiere al importante tema de la retroalimentación. Se presentan aplicaciones de 
circuitos prácticos de retroalimentación negativa. También estudiamos el problema de la estabilidad en 
amplificadores de retroalimentación y tratamos la compensación de frecuencia en algún detalle. 

El capítulo 9 habla de varios tipos de etapas de salida de amplificadores. El diseño térmico se 
estudia y se presentan ejemplos de amplificadores de potencia con circuitos integrados. 

El capítulo 10 presenta una introducción a circuitos integrados analógicos; se analizan también op 
amps bipolares, CMOS y BiCMOS, así como circuitos básicos para el diseño de convertidores de datos. 
Este capítulo amalgama muchas de las ideas que presentaron los métodos en capítulos anteriores. 

Los últimos dos capítulos de la parte II, los capítulos 11 y 12, están orientados a aplicaciones 
o a sistemas. El capítulo 11 está dedicado al estudio del diseño de filtros analógicos y amplificado- 
res sintonizados. El capítulo 12 presenta un estudio de osciladores senoidales, generadores de 
formas de onda y otros circuitos no lineales de procesamiento de señales. 

Los últimos dos capítulos del libro, los capítulos 13 y 14, constituyen la parte M, circuitos digitales. 
Éstos presentan un estudio conciso y moderno de electrónica digital y deben servir de base a un estudio 
más detallado de circuitos y sistemas digitales y/o diseño de integración a escala muy grande (VLSI). 

Los nueve apéndices contienen mucho material complementario útil. Deseamos llamar la 
atención del lector en particular sobre el apéndice A, que es una introducción concisa al importante 
tema de la tecnología de fabricación de circuitos integrados (IC), incluido el diseño de chips. 


ORGANIZACIÓN DEL CURSO 


El libro contiene suficiente material para una secuencia de dos cursos de un semestre (cada uno de 
40 a 50 horas de elase). La organización del libro es qe flexibilidad considerable para el diseño 
de un curso. 

Tres posibilidades para el primer curso son: 


a) Capítulos 1 al 5. Si el tiempo es limitado, las siguientes secciones se pueden posponer para 
el segundo curso: 2.8, 2.9, 3.9, 4.13-4.15 y 5.8-5.12. 


b) Capítulos 1, 3, 4, 5 y temas seleccionados de los capítulos 6 y 7 (por ejemplo, las secciones 
6.1, 6.2, 6.6 y 7.1-7.6). Si el tiempo es limitado se pueden omitir algunas secciones, por 
ejemplo la 3.9, 4.12-4.14, 5.8, 5.9, 5.11 y 5.12. 
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c) Capítulos 1, 3, 4, 5 y temas seleccionados de los capítulos 13 y 14 según lo permita el 
` tiempo. Aquí, otra vez si el tiempo es limitado, se pueden omitir algunas secciones de los 
capítulos 3, 4 y 5 en este curso orientado a circuitos digitales. 


Dos posibilidades para el segundo curso son: 


a) Capítulos 6-12. Si el tiempo es limitado, algunas secciones de los capítulos 9, 10, 11 y 12 
se pueden posponer para un tercer curso que trate sobre circuitos analógicos. 


b) Capítulos 6,7, 8, 13 y 14. 


MATERIAL AUXILIAR 


Existe un juego completo de material auxiliar de este texto para apoyar el curso: 


Para el instructor: ; ; 

El Manual del instructor con negativos de transparencias contiene soluciones completas a todos 
los ejercicios y problemas del texto. También incluye 200 negativos que duplican figuras 
importantes del texto, las que más se usan en clase. 

Acetatos de transparencias: juego de 200 transparencias a dos colores de las figuras más importantes 
del libro. UT ; 


Para el estudiante y el instructor: 

El CD-ROM, véase descripción en sección por separado. 

El Manual de laboratorio, escrito por K. C. Smith, contiene aproximadamente 20 experimentos 
que abarcan los temas principales estudiados en el texto. 

Problemas con soluciones de KC, escrito por K. C. Smith, contiene aproximadamente 600 proble- 
mas adicionales con soluciones completas para estudiantes que deseen más práctica. 

SPICE, segunda edición, escrito por Gordon Roberts, de McGill University, y Adel Sedra, es un 
tratado detallado del SPICE y su aplicación en el análisis y diseño de circuitos de los tipos 
estudiados en este libro. ; 

Guía práctica para seleccionar componentes electrónicos, escrito por Wai-Tung Ng, de la Univer- 
sidad de Toronto, trata de la especificación y selección de componentes electrónicos prácticos 
para la variedad de aplicaciones estudiadas en este libro. Comprende muestras de hojas de 
datos de fabricantes y explica los intrincados detalles de las especificaciones de componentes. 
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California State University-Sacramento; Eby G. Friedman, University of Rochester; Rhett T. 
George, J., Duke University; Ward J. Helms, University of Washington; Richard Horsey, University 
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Technology; David Luke, University of New Brunswick; Bahran Nabet, Drexel University; Dipan- 
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INTRODUCCIÓN 


El tema de este libro es la electrónica moderna, campo que en la actualidad recibe el nombre de 
microelectrónica. Ésta se refiere a la tecnología de circuitos integrados (IC) que, en el tiempo en 
que se escribe esto, puede producir circuitos que contienen millones de componentes en un pequeño 
trozo de silicio (conocido como chip de silicio) cuya área es del orden de 10 mm”. Uno de estos 
circuitos microelectrónicos, por ejemplo, es una computadora digital completa que apropiadamente ` 
se denomina microcomputadora o, en forma más general, microprocesador. 

En este libro estudiaremos dispositivos electrónicos que se pueden usar individualmente (en el 
diseño de circuitos discretos) o como componentes de un chip de circuito integrádo (1C). 
Estudiaremos el diseño y análisis de interconexiones de estos dispositivos, que forman circuitos 
discretos e integrados de complejidad variable y ejecutan una amplia variedad de funciones. 
También aprenderemos sobre los IC que hay en este mercado y sus aplicaciones en el diseño de 
sistemas electrónicos. Eaa 

El propósito de este primer capítulo es introducir algunos conceptos y terminología básicos. 
En particular estudiaremos señales y, además, una de las más importantes funciones de procesa- 
miento de señales para las que los circuitos electrónicos están diseñados, que es la amplificación 
de señales. Después de esto veremos modelos de amplificadores lineales, que se utilizarán en 
capítulos subsecuentes en el diseño y análisis de circuitos amplificadores actuales. 

Si bien el amplificador es el elemento básico de circuitos analógicos, el inversor lógico 
desempeña este papel en circuitos digitales y por ello veremos en forma preliminar un inversor 
digital, su función en un circuito, así como otras importantes características. 
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2 INTRODUCCIÓN A LA ELECTRÓNICA 


Además de motivar el estudio de la electrónica, este capítulo sirve como puente entre el estudio 
de circuitos lineales y el del tema de este libro: el diseño y análisis de circuitos electrónicos. 


1.1 SEÑALES 


Las señales contienen información acerca de varias cosas y actividades en nuestro mundo físico. 
Abundan ejemplos: la información acerca del clima está contenida en señales que representan la 
temperatura del aire, presión, velocidad del viento, etc. La voz de un anunciador de la radio que lee 
noticias ante un micrófono proporciona una señal acústica que contiene información sobre asuntos ` 
internacionales. Par+observar la situación de un reactor nuclear se utilizan instrumentos para medir 
varios parámetros importantes, donde cada instrumento produce una señal. 

Para extraer la información necesaria a partir de un conjunto de señales, el observador (sea éste 
una persona o una máquina) invariablemente necesita procesar las señales de alguna manera 
predeterminada. Este procesamiento de señales es ejecutado de modo más conveniente por 
sistemas electrónicos pero, para que esto sea posible, la señal debe ser convertida primero en una 
señal eléctrica, es decir, un voltaje o una corriente. Este proceso se realiza mediante dispositivos 
conocidos como transductores, de los que existe una amplia variedad y cada uno de ellos es . 
apropiado para una de las diversas formas de señales físicas. Por ejemplo, las ondas sonoras 
generadas por una persona pueden ser convertidas en señales eléctricas por medio de un micrófono, 
que en realidad es un transductor de presión. No es nuestra finalidad aquí estudiar transductores, 
sino que, más bien, supondremos que las señales de interés ya existen en el dominio eléctrico y los 
representan por una de las dos formas equivalentes que se muestran en la figura 1.1. En la figura 
1.1(a) la señal está representada por una fuente de voltaje v,(t) que tiene una resistencia R,. En una 
representación opcional de la figura 1.1(b), la señal está representada por una fuente de corriente 
i(f) que tiene una resistencia R,. Aun cuando las dos representaciones son equivalentes, la de la 
figura 1.1(a) (conocida como forma de Thévenin) se prefiere cuando R, es baja. La representación 
de la figura 1.1(b) (denominada forma de Norton) se prefiere cuando R, es alta. 


Fig. 1.4 Dos representaciones 
alternativas de una fuente de se- 
ñales: (a) la forma de Thévenin y 
(b) la forma de Norton. 


(a) (b) 


Del análisis anterior debe quedar claro que una señal es una cantidad que varía en el tiempo y 
que puede ser representada por una gráfica como la que se ilustra en la figura 1.2. En realidad, el 
contenido de información de la señal está representado por los cambios en su magnitud a medida 
que pasa el tiempo; esto es, la información está contenida en los “vaivenes” de la forma de onda. 
En general, estas formas son difíciles de caracterizar matemáticamente. En otras palabras, no es 
fácil describir en forma breve una onda de aspecto arbitrario como la de la figura 1.2. Por supuesto, 
una descripción como ésta es de gran importancia con objeto de diseñar circuitos adecuados para 
procesamiento de señales que ejecuten funciones deseadas en la señal dada. 
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v(t) 


Tiempo, t 


Fig. 1.2 Una señal arbitraria de voltaje v(t). 


1.2 ESPECTRO DE FRECUENCIAS DE SEÑALES 


Una caracterización muy útil de una señal, y en cuanto a eso también de cualquier función del tiempo 
arbitraria, es en términos de su espectro de frecuencias. Esta descripción de señales se obtiene por 
medio de herramientas matemáticas como la serie de Fourier y la transformada de Fourier.' En - 
este momento no estamos interesados en los detalles de estas transformaciones; bástenos decir que 
proporcionan los medios para representar una señal de voltaje v,(f) o una:señal de corriente i,(f) 
como la suma de las señales de onda senoidal de frecuencias y amplitudes diferentes. Esto hace que 
la onda senoidal sea una señal muy importante en el análisis, diseño y prueba de circuitos 
electrónicos. Por lo tanto, repasaremos brevemente las propiedades de la onda senoidal. 
En la figura 1.3 se muestra una señal de onda senoidal de voltaje v,(+), 


Val t) = Va sen wi i (1.1) 


donde V, denota el valor pico o amplitud en volts y w denota la frecuencia angular en radianes 
por segundo; esto es, w = 2f rad/s, donde fes la frecuencia en hertz, f= 1/T Hz, y T es el porong 
en segundos. 


Fig. 1.3 Señal senoidal de vol- 
taje de amplitud V, y frecuencia 
f =1/T Hz. La frecuencia angular 
w= 2nf rad/s. 


1 El lector que haya estudiado estos temas no debe alarmarse. No se hará una aplicación detallada de este material sino 
hasta el capítulo 7. Con todo, un conocimiento general de la sección 1.2 será muy útil cuando se estudien las primeras partes 
de este libro. - 


4 
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La señal de onda senoidal está completamente caracterizada por su valor pico V, su frecuencia w 
y su fase con respecto a un tiempo arbitrario de referencia. En este caso el origen de tiempo se ha 
seleccionado de modo que el ángulo de fase sea 0. Debe mencionarse que es común expresar la amplitud 
de una señal senoidal en términos de su valor de raíz cuadrática media (rms), que es igual al valor pico 
dividido entre V2. Por lo tanto, el valor rms de la onda senoidal vr) de la figura 1.3 es V,W/2. Por 
ejemplo, cuando hablamos de las tomas de corriente de las paredes de nuestras casas y decimos que son 
de 120 V, queremos decir que tienen una forma de onda senoidal de 120V2 de valor pico. 

Regresando ahora a lá representación de señales como la suma de senoides, observamos que 
se utiliza la serie de Fourier para obtener este trabajo para el caso especial en que la señal es una 
función periódica del tiempo. Por otra parte, la transformada de Fourier'es más general y se puede 
utilizar para obtener el espectro de frecuencias de una señal cuya forma de onda es una función 
arbitraria del tiempo. , 

La serie de Fourier nos permite expresar una función periódica de tiempo dada como la suma ' 
de un número infinito de senoides cuyas frecuencias están armónicamente relacionadas. Por 
ejemplo, la señal simétrica de onda cuadrada de la figura 1.4 se puede expresar como 


u(t) = > (sen wot ++ sen 3wt +2 sen Swot +- --) l a 2) 


donde V es la amplitud de la onda cuadrada y wọ = 27,/T (T es el periodo de la onda cuadrada) recibe 


-el nombre de frecuencia fundamental. Obsérvese que debido a que las amplitudes de las armónicas 


disminuyen progresivamente, se puede truncar la serie infinita, dando la serie truncada una 
aproximación de la onda cuadrada. 


Fig. 1.4 Señal simétrica de 
onda cuadrada de amplitud V. 


e 


Las componentes senoidales de la serie de la ecuación (1.2) constituyen el espectro de 
frecuencias de la señal de onda cuadrada. Tal espectro se puede representar gráficamente como en 
la figura 1.5, donde el eje horizontal representa la frecuencia angular w en radianes por segundo. 

La transformada de Fourier se puede aplicar a una función de tiempo no periódica, como la 
descrita en la figura 1.2, y proporciona su espectro de frecuencias como una función continua de 
frecuencia, como se indica en la figura 1.6. A diferencia del caso de señales periódicas, donde el 
espectro está formado por frecuencias discretas (en wọ y sus armónicas), el espectro de una señal 
no periódica contiene en general todas las frecuencias posibles. No obstante, las partes esenciales 
de los espectros de señales prácticas suelen estar confinadas a segmentos relativamente cortos del 
eje de la frecuencia (w), observación que es muy útil en el procesamiento de estas señales. Por 
ejemplo, el espectro de sonidos audibles como son la voz y la música se extiende de unos 20 Hz a 
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av 
mT 
1,4Y 
3 xr 
A 
5 mT EE 
i i 127 7 
| ¡E E E 
we. 3w S5wo Tw w (rad/s) 


Fig. 1.5 El espectro de frecuencias (también conocido como espectro de líneas) de la onda cuadrada 
periódica de la figura 1.4. 


alrededor de 20 kHz, intervalo de frecuencia conocido como banda de audio. Aquí debemos 
observar que aun cuando algunos tonos musicales tienen frecuencias arriba de 20 kHz, el oido 
humano no puede percibir frecuencias que estén muy por arriba de 20 kHz. 

Concluimos esta sección al observar que una señal se puede representar ya sea por el modo en 
que su forma de onda varía con el tiempo, como la señal de voltaje v,(?) que se muestra en la figura 
1.2, o en términos de su espectro de frecuencias, como en la figura 1.6. Las dos representaciones 
opcionales se conocen como representación en el dominio del tiempo y representación en el dominio 
de la frecuencia, respectivamente. La representación en el dominio de la frecuencia de v(t) estará 
denotada por el símbolo V (w). 


Fig. 1.6 El espectro de frecuen- 
cias de una onda arbitraria como 
la de la figura 1.2. 


Espectro de frecuencias Va (w) en volts 


0 o w (rad/s) 


RRA EA EVANS TES ES LADA RATA A A ARAN 


Ejercicios 
1.1 Encuentre las frecuencias de f y w de una señal de onda senoidal con un periodo de 1 ms. 


Resp. f= 1000 Hz; w= 2r x 10° rad/s E 


6 


" Resp. 0.81; 0.93; 0.95; 0.96; 3 
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4.2 ¿Cuál es el periodo T de ondas senoidales caracterizadas por frecuencias de (a) f= 60 Hz? (b) f= 10° Hz? (c) f z 
=1 MHz? 


Resp. 16.7 ms; 1000 s; 1 ys 


4.3 Cuando a un resistor se aplica la señal de onda cuadrada de la figura 1.4, cuya serie de Fourier está dada en la 
T 
ecuación (1.2), la potencia total disipada se puede calcular directamente usando la relación P = 1/T f (UMR) dt, o 


indirectamente al sumar la aportación de cada una de las componentes armónicas, esto es, P = P, + P3 + P; +- - -, que 
se puede encontrar directamente a partir dé valores rms. Verifique que los dos métodos sean equivalentes. ¿Cuál ación 
de la energía de una onda cuadrada está en su fundamental?, ¿en sus primeras cincó armónicas?, ¿en sus primeras 
siete?, ¿en sus primeras nueve? ¿En qué número de armónicas está 90% de la energía? (Observe que al contar 
armónicas, la fundamental en wọ es la primera, la de 2w es la segunda, etcétera.) 


1.3 SEÑALES ANALÓGICAS Y DIGITALES 


La señal de voltaje descrita en la figura 1.2 se llama señal analógica. El nombre se deriva del hecho 
de que esta señal es análoga a la señal física que representa.-La magnitud de una señal analógica 
puede tomar cualquier valor, esto es, la amplitud de una señal analógica exhibe una variación 
continua sobre su campo de actividad. La gran mayoría de señales en el mundo que hay a nuestro 
alrededor son analógicas. Los circuitos electrónicos que procesan estas señales se conocen como 
circuitos analógicos. En este libro se estudiarán varios circuitos analógicos. 

Una forma alternativa de representación de señal es la de una secuencia de números, cada uno 
de los cuales representa la magnitud de señal en un instante determinado. La señal resultante se 
denomina señal digital. Para ver cómo se puede representar una señal en esta forma, es decir, cuál 
es la forma en que las señales se pueden convertir de forma analógica a digital, considere la figura 
1.7(a). Aquí la curva representa una señal de voltaje, idéntica a la de la figura 1.2. A intervalos 
iguales a lo largo del eje del tiempo hemos marcado los instantes to, f,, t, y así sucesivamente. En 
cada uno de estos instantes se mide la magnitud de la señal, proceso conocido como muestreo. 
En la figura 1.7(b) se muestra una representación de la señal de la figura 1.7(a) en términos de sus 
muestras. La señal de la figura 1.7(b) está definida sólo en los instantes de muestreo; ya no es una 
función continua de tiempo sino que, más bien, es una señal de tiempo discreta. Como quiera que 
sea, como la magnitud de cada muestra puede tomar cualquier valor en un intervalo continuo, la 
señal de la figura 1.7(b) es todavía una señal analógica. 

Ahora bien, si representamos la magnitud de cada una de las muestras de señal de la figura 
1.7(b) por un número que tenga un número finito de dígitos, entonces la amplitud de señal ya no 
será continua y se dice que está cuantificada, discretizada o digitalizada. La señal digital 
resultante entonces es simplemente una secuencia de números que representa las magnitudes de las 
muestras sucesivas de señal. 

La opción de-sistema numérico para representar las muestras de señal afecta el tipo de 
señal producida y tiene un profundo efecto en la complejidad de los circuitos digitales necesarios 
para procesar las señales. Resulta que el sistema binario produce las señales y circuitos digita- | 
les más simples posibles. En un sistema binario, cada dígito en el número toma uno de sólo dos 


. valores posibles, denotados por 0 y 1. De manera correspondiente, las señales digitales de sistemas 
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v(i) 


to li bh tz +e 


(a) 


u(i) 


lo li titz + >> 


(b) 
Fig. 1.7 El muestreo de la señal analógica en tiempo continuo en (a) resulta en la señal de tiempo discreto 


en (b). 


binarios necesitan tener sólo dos niveles de voltaje, que se pueden marcar como alto y bajo. Como 
ejemplo, en algunos de los circuitos digitales estudiados en este libro, los niveles son 0 V y +5 V. 
En la figura 1.8 se muestra la variación de tiempo de tal señal digital. Observe que la forma de onda 

` es un tren de pulsos con 0 V que representan una señal 0, o lógica 0, y +5 V que representan lógica 1. 


v (t) 


0 7 
Valores lógicos —> | 0 l 1 0 l 0 O Tiempo, t 


Fig. 1.8 Variación de una señal digital binaria en particular en el tiempo. 
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Si utilizamos N dígitos binarios (bits) para representar cada muestra de la señal analógica, 
entonces el valor de la muestra digitalizada se puede expresar como 


D= b2? +b,2 + b,22+-- + by.21" (1.3) 


donde bo, bı, .. . , by-1, denotan los N bits y tienen valores de 0 o 1. Aquí el bit b, es el mínimo 
bit significativo (LSB) y el by., es el máximo bit significativo (MSB). Convencionalmente, 
este número binario se escribe como by-ibx-2 + . - bo. Observamos que esta representación 
cuantifica la muestra analógica en uno de 2” niveles. Obviamente, cuanto mayor sea el número 
de bits (es decir, cuanto/mayor sea N), más se aproxima la palabra digital D a la magnitud de 
la muestra analógica. Esto es, al aumentar el número de bits se reduce el error de cuantificación 
y aumenta la resolución de la conversión de analógica a digital. Esta mejoría se obtiene, en 
cualquier caso, a costa de la implementación de circuitos más costosos y más complejos. No 
es nuestra finalidad aquí ir más al fondo en este tema; sólo deseamos que el lector valore la 
naturaleza de señales analógicas y digitales, peró es oportuno introducir un elemento de 
circuitos muy importante en sistemas electrónicos modernos: el convertidor de analógico a 
digital (A/D o ADC), que se muestra en forma de bloques en la figura 1.9. En su entrada, el 
ADC acepta las muestras de una señal analógica y por cada muestra de entrada proporciona la 
correspondiente representación digital de N bits (según la ecuación 1.3) en sus N terminales de 
salida. De esta forma, aun cuando el voltaje en la entrada pueda ser, por ejemplo, de 6.51 V, en 
cada una de las terminales de salida (por ejemplo la ¡-ésima), el voltaje sería bajo (0 V) o alto 
(5 V), si se supone que b; es 0 o 1, respectivamente. Estudiaremos el ADC y su circuito dual de 
convertidor de digital a analógico (D/A o DAC) en el capítulo 10. ` 


Fig. 1.9 Representación de dia- 


+ a ob : 
Entrada > Convertidor +. | $ Salida grama a bloques del convertidor 
analógica ^ . SAND o igital 
gica pE 0D, =, bw, | %igital analógico a digital (ADC). 


Una vez que la señal se encuentre en forma digital, se puede procesar usando circuitos digitales. 
Por supuesto que los circuitos digitales también manejan señales que no tienen un origen analógico, 
como son las señales que representan las diversas instrucciones de una computadora digital. 

Como los circuitos digitales manejan exclusivamente señales binarias, su diseño es más sencillo 
que los analógicos. Además, se pueden diseñar sistemas digitales que utilizan relativamente pocas 
clases diferentes de bloques de circuitos digitales, aun cuando suele hacerse necesario un gran 
número (cientos de miles, incluso millones) de cada uno de estos bloques. Así, el diseño de circuitos 
digitales posee su propio conjunto de desafíos para el diseñador, pero proporciona implementacio- 
nes confiables y económicas de una gran variedad de funciones de procesamiento de señales, 
algunas de las cuales no-son posibles con circuitos analógicos. En nuestros días, cada vez más 
funciones de procesamiento de señales se realizan en forma digital. A nuestro alrededor abundan 
ejemplos: desde el reloj digital y la calculadora hasta sistemas digitales de audio y, en un futuro 
cercano, televisión digital. Además, algunos sistemas analógicos con muchos años de servicio, 
como los sistemas de comunicación telefónica, son digitales casi por completo. Y no debemos 
olvidar al más importante de todos los sistemas digitales: la computadora digital. 
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Los elementos básicos de sistemas digitales son circuitos lógicos y circuitos de memoria y a 
ambos los estudiaremos en este líbro, comenzando en la sección 1.7 con el circuito digital más 
fundamental de todos: él inversor lógico digital. 

Una observación final: aun cuando el procesamiento digital de señales lo invade todo en la 
actualidad, aún quedan muchas funciones de procesamiento que se llevan a cabo mejor mediante 
circuitos analógicos. En realidad, muchos sistemas electrónicos contienen piezas tanto analógi- 
cas como digitales. Se concluye que un buen ingeniero en electrónica debe conocer el diseño tanto 
de circuitos analógicos como digitales. Ésta es la finalidad de este libro. 


RS EN A A TT A Na TAE ICY NINAS 


Ejercicio | NE: 


1.4 Considere una palabra digital de 4 bits D = b; bz b, bo (véase la ecuación 1.3) utilizada para representar una señal 
analógica v, que varía entre 0 V y +15 V. 


(a) DéD correspondiente a v4 = 0 V, 1 V, 2 V y 15 V. 
$ (b) ¿Qué cambio en v4 ocasiona un cambio de 0 a 1 en: (i) bo, (ii) bı, (iii) bz y (iv) by? 


(c) Si v4 = 5,2 V, ¿qué espera el lector que sea D? ¿Cuál es el error resultante en representación? t 


Resp. (a) 0000, 0001, 0010, 1111; 


SES TS 


(b) +1 V,+2 V, +4 V,+8 V; (c)-4% 


ES 


ES AS 


1.4 AMPLIFICADORES 


En esta sección introduciremos una función fundamental de procesamiento de señal, que se utiliza 
en alguna forma en casi todo sistema electrónico, esto es, la amplificación de una señal. 


Amplificación de una señal 


¿Desde un punto de vista conceptual, el trabajo más sencillo de procesamiento de señales es el de la 
. amplificación de una señal. La necesidad de amplificación resulta porque los transductores 
producen señales que se dice son “débiles”, es decir, del orden de microvolts (uV) o milivolts (mV) 
y poseen poca energía. Estas señales son demasiado pequeñas para un procesamiento confiable y 
el procesamiento es mucho más fácil si la magnitud de la señal se hace más grande. El bloque 
funcional que logra esta tarea es el amplificador de señales. 

Es oportuno en este momento estudiar la necesidad de linealidad en amplificadores. Cuando se 
amplifica una señal, debe tenerse cuidado para que la información contenida en la señal no sea cambiada 
y no se introduzca ninguna información nueva. Por lo tanto, cuando la señal que se muestra en la 
figura 1.2 se alimente en un amplificador, deseamos que la señal de salida del amplificador sea una 
réplica exacta de la de la entrada, excepto, por supuesto, que tiene una magnitud mayor. En otras palabras, 
los “vaivenes” de la onda de salida deben ser idénticos a los de la onda de entrada. Cualquier cambio en 
la forma de onda se considera una distorsión y es, obviamente, indeseable. 

Un amplificador que conserva los detalles de la onda de la señal está caracterizado por la 
relación 


vt) = Avkt) © (14) 
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donde v; y vo son las señales de entrada y salida, respectivamente, y A es una constante que 
representa la magnitud de amplificación, conocida como ganancia de amplificador. La 
ecuación (1.4) es una relación lineal, por lo que el amplificador descrito por ella es un 
amplificador lineal. Debe ser fácil ver que si la relación entre v, y v; contiene potencias más 
elevadas de v;, entonces la onda de v, ya no será idéntica a la de v;. Se dice entonces que el 
amplificador exhibe distorsión no lineal. 

Los amplificadores estudiados hasta aquí están destinados básicamente a operar con señales 
de entrada muy pequeñas. Su propósito es hacer más grande la magnitud de la señal y, por lo tanto, 
están considerados como amplificadores de voltaje. El preamplificador del sistema de sonido 
estéreo de nuestros hogares es un ejemplo de un amplificador de voltaje, pero por lo general hace 
más que sólo amplificar la señal; en particular, ejecuta alguna forma de conformación del espectro 
de frecuencias de la señal de entrada, pero éste tema está fuera de nuestras necesidades en este 
momento. 

Por ahora deseamos mencionar otro tipo de amplificador, esto es, el amplificador de potencia. 
Estos amplificadores pueden dar sólo una pequeña cantidad de ganancia de voltaje pero una 
considerable ganancia en corriente. Por lo tanto, mientras que absorben muy poca potencia de la 
fuente de señal de entrada a la que están conectados, que es con frecuencia un preamplificador, 
entregan grandes cantidades de potencia a su carga. Un ejemplo se encuentra en el amplificador de 
potencia de un sistema estéreo doméstico, cuya finalidad es dar suficiente potencia para excitar el 
altavoz. Aquí debemos observar que el altavoz es el transductor de salida del sistema estéreo; 
convierte la señal eléctrica de salida del sistema en una señal acústica. Una apreciación posterior 
de la necesidad de linealidad se puede tener al reflejar en el amplificador de potencia. Un 
amplificador lineal de potencia hace que los pasos suaves y fuertes de música se reproduzcan sin 
distorsión. 


Símbolo de un circuito amplificador 


Es obvio que el amplificador de señales es una red de dos puertos; su función está convenientemente 
representada por el símbolo de circuito de la figura 1.10(a). Este símbolo claramente distingue los 
puertos de entrada y salida e indica la dirección del flujo de señal. Por lo tanto, en diagramas 
subsecuentes no será necesario marcar los dos puertos como “entrada” y “salida”. En términos ge- 
nerales hemos mostrado que el amplificador tiene dos terminales de entrada y son distintos de los 
dos terminales de salida. Una situación más común se ilustra en la figura 1.10(b), donde existe un 
terminal común entre los puertos de entrada y salida del amplificador. Este terminal común se utiliza 
como punto de referencia y se llama tierra del circuito. 


Entrada | > Salida Entrada , Salida 


(a) i (b) 


Fig. 1.10 (a) Símbolo de circuito para amplificador. (b) Un amplificador con terminal común (tierra) entre 
los puertos de entrada y salida. 
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Ganancia de voltaje 
Un amplificador lineal acepta una señal de entrada v(t) y proporciona a la salida, en los terminales 


- de una resistencia R, de carga (véase la figura 1.11(a)), una señal de salida v,(/) que es una réplica 
amplificada de vXt). La ganancia de voltaje del amplificador está definida por 


Ganancia de voltaje (4,) = > . (1.5) 
. 1 . 


En la figura 1.1 1(b) se muestra la curva característica de un amplificador lineal. Si a la entrada de 
este amplificador aplicamos un voltaje senoidal de amplitud V, obtenemos a la salida un senoide 
de amplitud AY. ; f 


(a) (b). 


Fig. 1.11 (a) Amplificador de voltaje alimentado con una señal u; (£) y conectado a una resistencia de carga Ri. 
(b) Curva característica de transferencia de un amplificador lineal de voltaje con ganancia de voltaje 4,. 


Ganancia de potencia y ganancia de corriente 


Un amplificador aumenta la potencia de señal, característica importante que distingue a un ampli- 
ficador de un transformador. En el caso de un transformador, aun cuando el voltaje entregado 
a la carga podría ser mayor que el voltaje que se alimenta en el lado de entrada (el primario), la 
potencia entregada a la carga (desde el secundario del transformador) es menor o igual que 
la potencia alimentada por la fuente de señal. Por otra parte, un amplificador proporciona a la 
carga una potencia mayor que la obtenida desde la fuente de señal, es decir, los amplificadores 
tienen ganancia de potencia. La ganancia de potencia del amplificador de la figura 1.11(a) está 
definida como 


potencia en la carga (P¿) 


Ganancia de potencia (A,) = potencia de eniada (Pp 


(1.6) 


E Volo 
vi 7 


(1.7) 
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donde ¡o es la corriente que el amplificador entrega a la carga (R,), io = vo/R,, e i es la corriente 
que el amplificador toma de la fuente de señal. La ganancia de corriente del amplificador está 
definida como 


Ganancia de corriente (4,) = 2 (1.8) 
` 1 


De las ecuaciones (1.5) a (1.8) observamos que 


A,= ALA, (1.9) 


- Para expresar la ganancia en decibeles 


Las ganancias de amplificador definidas antes son razones entre cantidades de dimensiones 
semejantes. Por lo tanto, estarán expresadas ya sea como números sin dimensiones o bien, para 
mayor énfásis, como V/V para la ganancia de voltaje, A/A para la ganancia de corriente y W/W 
para la ganancia de potencia. De manera opcional, por varias razones, algunas de ellas históricas, 
algunos ingenieros electrónicos expresan la ganancia de un amplificador con una medida logarít- 
mica. En particular, la ganancia de voltaje 4, se puede expresar como 


Ganancia de voltaje en decibeles = 20 logi4,| dB 
y la ganancia de corriente A, se puede expresar como 
Ganancia de corriente en decibeles = 20 logl4j dB 


Como la potencia está relacionada al cuadrado del voltaje (o corriente), la gangacia de potencia A, 
se puede expresar en decibeles como sigue: 


Ganancia de potencia en decibeles = 10 log 4, dB 


Los valores absolutos de las ganancias de voltaje y corriente se utilizan porque en algunos casos 
A, O A; pueden ser números negativos. Una ganancia negativa A, simplemente significa que hay 
una diferencia de fase de 180° entre las señales de entrada y salida; no implica que el amplificador 
esté atenuando la señal. Por otra parte, un amplificador cuya ganancia de voltaje sea, por ejemplo, 
de —20 dB está en realidad atenuando la señal de entrada en un factor de 10 (esto és, 4,=0.1 V/V). 


Fuentes de alimentación de un amplificador 


Como la potencia entregada a la carga es mayor que la tomada desde la fuente de señal, surge la 
pregunta sobre la fuente de esta potencia adicional. La respuesta se encuentra al observar que los 
amplificadores necesitan fuentes de alimentación de cd para su operación. Estas fuentes de cd 
alimentan potencia adicional entregada a la carga, al igual que cualquier otra potencia que pudiera 
ser disipada en el circuito interno del amplificador (esta potencia se convierte en calor). En la figura 
1.11(a) no hemos mostrado explícitamente estas fuentes de cd. 

En la figura 1.12(a) se muestra un amplificador que requiere dos fuentes de cd: una positiva de 
valor V, y una negativa de valor Vz. El amplificador tiene dos terminales, marcadas V* y V”, para 
conexión a las fuentes de cd. Para que el amplificador funcione, la terminal marcada como V* tiene 
que estar conectada al lado positivo de una fuente de cd cuyo voltaje sea V, y cuyo lado negativo 
esté conectado a la tierra del circuito. Del mismo modo, el terminal marcado como V” tiene que 
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Fig. 1.12 Amplificador que necesita dos fuentes de cd (indicados como baterías) para su operación. | 


estar conectado al lado negativo de una fuente de cd cuyo voltaje sea V, y cuyo lado positivo esté co- 
nectado a la tierra del circuito. Ahora, si la corriente tomada de la fuente positiva .se denota como 
1, y la de la fuente negativa es J, ds la figura 1.12(a)), entonces la potencia de cd entregada al 
amplificador es 


Pa” Yi, + Val 


` Si la potencia disipada en el circuito del amplificador se denota como Pa;spasa, la ecuación de balance 
de potencia para el amplificador se puede escribir como 


© Pat Pj= P, + Pigipada 


donde P; es la potencia tomada de la fuente de señales y P, es la potencia entregada a la carga. Como 
la potencia tomada de la fuente de señales suele ser pequeña, la eficiencia del amplificador se define 
como 


n= z x 100 | (1.10) 
La eficiencia de potencia es un pai importante de operación para amplificadores que manejan 
grandes cantidades de potencia. Estos amplificadores, que reciben el nombre de amplificadores de 
potencia, se utilizan, por ejemplo, como amplificadores de salida de sistemas de audio. 

Para simplificar diagramas de circuitos adoptaremos la convención que se ilustra en la figura 
1.12(b). Aquí, el terminal V* se muestra conectado a una flecha que apunta hacia arriba y el terminal 
V” a una flecha que apunta hacia abajo. El voltaje correspondiente se indica junto a cada flecha. 
Obsérvese que en muchos casos no mostramos explícitamente las conexiones del amplificador a 
las fuentes de potencia de cd. Finalmente, observamos que algunos amplificadores necesitan sólo 
` una fuente de potencia. 


EJEMPLO 1.1 


Considere un amplificador que opera desde fuentes de potencia de + 10 V. Se alimenta con un voltaje 
senoidal que tiene 1 V pico y-entrega una salida de voltaje senoidal de 9 V pico a una carga de 1 KQ. . 
El amplificador toma una corriente de 9.5 mA de cada una de sus dos fuentes de potencia. Se 
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encuentra que la corriente de entrada del amplificador es senoidal con 0.1 mA pico. Encuentre la 
ganancia de voltaje, la ganancia de corriente, la ganancia de potencia, la potencia tomada de las 
fuentes de cd, la potencia disipada en el amplificador y la eficiencia del amplificador. 


SOLUCIÓN 


Ay =9 VIV 
E l 
A,= 20 log 9 = 19.1 dB 
=Z =9ma 
-Ío_ 9 _ 
AS o 90 A/A 
o 
A,= 20 log 90 = 39.1 dB 
9 9 
Pi = Vo 1, _ = -— ~= = 40.5 mW 
x SN Na 
1 0.1 
P,=V,.1,_==—=+>3=*=0.05 mW 
E B 
P, _ 40.5 _ 
»= 57005 810 W/W 
o 


A, = 10 log 810 = 29.1 dB 
Pa = 10x 9.5 +10 x9.5=190 mW 
Paisipada = Pea + P,- P 
= 190 + 0.05 — 40.5 = 149.6 mW 
P 
n= * 100 =21.3% 
cd PA 


Del ejemplo anterior observamos que el amplificador convierte parte de la potencia de cd que 
toma de las fuentes de potencia en potencia de señal que entrega a la carga. 


Saturación de un amplificador 


En términos prácticos, la curva característica de transferencia del amplificador permanece lineal en 
sólo un intervalo limitado de voltajes de entrada y salida. Para un amplificador operado desde dos 
fuentes de potencia, el voltaje de salida no puede exceder de un límite positivo especificado y no ` 
puede disminuir por debajo de un límite negativo especificado. La curva característica de transfe- 
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- rencia resultante se muestra en la figura 1.13, con los niveles de saturación positivo y negativo 
denotados por L, y L., respectivamente. Cada uno de los dos niveles de saturación suele estar dentro 
de 1 o 2 volts del voltaje de la correspondiente fuente de potencia. 

Obviamente, para evitar distorsiónar la onda de señal de salida, la alternancia de la señal de 
entrada debe conservarse dentro del límite lineal de operación. 


y —£us<s— 


En la figura 1.13 se muestran dos formas de onda de entrada y las ondas de salida correspondientes. 
Observamos que los picos de la Onda más grande han sido recortados debido a la saturación del 
amplificador. ` i 


Picos de salida . 
recoriados debido ` 
a saturación 


vo 


Ondas `` 
de salida 


de entrada 


Fig. 1.13 Curva característica de transferencia de amplificador que es lineal, excepto por saturación de salida. 


Curvas características y polarización de transferencia no lineales 


Excepto para el efecto de saturación de salida explicado antes, las curvas características de 
transferencia del amplificador se han supuesto ser perfectamente lineales. En amplificadores 
prácticos la curva característica de transferencia puede exhibir falta de linealidades de magnitudes 
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variables, dependiendo de cuán elaborado sea el circuito del amplificador y de cuánto esfuerzo se 
haya hecho en el diseño para asegurar una operación lineal. Considere como ejemplo la curva 
característica de transferencia descrita en la figura 1.14. Esta curva es típica de amplificadores 
sencillos que operan desde una sola fuente de potencia (positiva). La curva de transferencia 
obviamente no es lineal y, debido a que la operación es desde una sola fuente, no está centrada 


Vo 


_ Pendiente = Ay 


Vo O a 


A e e e 


v;(t) 
vo 7 Vo + Volt) 
V, l 


Fig. 1.14 (a) Curva característica de transferencia de amplificador que muestra falta de linealidad. (b) Para 
obtener operación lineal el amplificador se polariza como se muestra, y la amplitud de señal se mantiene 
pequeña. . 
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alrededor del origen. Afortunadamente, existe una técnica sencilla para obtener amplificación lineal 
de un amplificador con esta curva característica de transferencia no lineal. 

La técnica consiste primeramente en polarizar el circuito para que opere en un punto cerca de 
la parte media de la curva característica de transferencia. Esto se logra al aplicar un voltaje de cd 
V, como se indica en la figura 1.14, donde el punto de operación está marcado como Q y el 
correspondiente voltaje de cda la salida es Vo. El punto Q se conoce como punto de trabajo, punto 
de polarización de cd, o simplemente punto de operación. La señal variable en el tiempo que se 
va a amplificar, v(f), se superpone entonces al voltaje de polarización de cd V; como se indica en 
la figura 1.14, Ahora, como la entrada instantánea total v; (® 


varía alrededor de V,, el punto de operación instantáneo se mueve arriba y debajo de la curva de 
transferencia, alrededor del punto de operación Q. De esta forma se puede determinar la forma 
de onda del voltaje total instantáneo de salida vy(t). Se puede ver que al mantener la amplitud de 
u(t) suficientemente pequeña, el punto de operación instantáneo se puede confinar a un segmento 
casi lineal de la curva de transferencia centrado alrededor de Q. Esto, a su vez, resulta en que la 
porción de salida que varía en el tiempo sea proporcional a vf), esto es, 


volt) = Vo + v(t) 
con 
Volt) = Ayukt) 
donde 4, es la pendiente del segmento casi lineal de la curva de transferencia, es decir, 


ag 

De esta forma se logra la amplificación lineal. Por supuesto que hay una limitación: la señal de 
entrada debe mantenerse suficientemente pequeña. Aumentar la amplitud de la señal de entrada pue- 
de ocasionar que la operación ya no se restrinja a un segmento casi lineal de la curva de transferencia, 
lo que, a su vez, resulta en una forma de señal de salida distorsionada. Tal distorsión no lineal es 
indeseable: la señal de salida contiene información adicional espuria que no es parte de la entrada. 
Frecuentemente utilizaremos esta técnica de polarización y la aproximación asociada de pequeña 
señal en el diseño de amplificadores a transistores. f 


EJEMPLO 1.2 
Un amplificador de transistores tiene la curva característica de transferencia 
vo = 10-10 Mer (1.11) 


que amplifica para v,2 0 V y vo 2 0.3 V. Encuentre los límites L- y L, y los valores correspondien- 
tes de v;. También halle el valor del voltaje de polarización de cd Y, que resulte en Vo = 5 V y la 
ganancia de voltaje en el correspondiente punto de operación. 


SOLUCIÓN 


El límite L_ es obviamente 0.3 V. El valor correspondiente de v; se obtiene al sustituir vo=0.3 V 


en sn ecuación (1.10), es decir, 


y =0.690V - 
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El límite Z. está determinado por vr = 0 y, por lo tanto, está dado por 
L,=10-10" =10V . 


Para polarizar el dispositivo de modo que Vo= 5 V se necesita un V; de entrada de cd cuyo valor se 
obtenga de sustituir vo = 5 V en la ecuación (1.10) para hallar: 


r V, = 0.673 V 


La ganancia en el punto de operación se obtiene al evaluar la derivada dvo/du; en v, = 0.673 V. El 
resultado es ; l 


A, = -200 V/V 


que indica que este amplificador es inversor, esto es, la salida está 180° fuera de fase con la entrada. 
En la figura 1.15 se ilustra un dibujo de la curva característica de transferencia del amplificador (no 
a escala), de la que observamos la naturaleza inversora del amplificador. 


Fig. 1.15 Trazo de la curva ca- 
racterística de transferencia del 
amplificador del ejemplo 1.2. Nó- 
tese que este amplificador es in- 
versor (esto es, con una ganancia 
que es negativa). 


0 0.673 - 0.690 > yV) 


Una vez que un amplificador se encuentre debidamente polarizado y la señal de entrada se 
conserve suficientemente pequeña, se supone que la operación es lineal. Podemos utilizar las 
técnicas de análisis de circuito lineal para analizar la operación de señal del circuito amplificador. 
En las siguientes dos secciones se hace un repaso y aplicación de estas técnicas de análisis. 


Convención de simbolo 


En este punto dirigimos la atención del lector a la terminología empleada antes y que utilizaremos 
en todo el libro. Las cantidades totales instantáneas se denotan por un símbolo de literal minúscula 
con un subíndice en mayúscula, por ejemplo, 1,(1), vt). Las cantidades en corriente directa (cd) se 
denotan por un símbolo en mayúscula con un subíndice en mayúscula, por ejemplo I, Ve. 
Finalmente, las cantidades incrementales de señales se denotarán mediante un símbolo de minúscula 


- con subíndice en minúscula, por ejemplo i(t), v(t). Esta notación se ilustra en la figura 1.16. 
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ic 


0 


Fig. 1.16 Símbolo convencional empleado en todo este libro. 


Ejercicios 


1.5 Un amplificador tiene una ganancia de voltaje de 100 V/V y una ganancia de corriente de 1000 A/A. Exprese las 
ganancias de voltaje y corriente en decibeles y encuentre la ganancia de potencia. 


Resp. 40 dB; 60 dB; 50 dB 


1.6 Un amplificador que opera desde una fuente de 15 V proporciona una señal de onda senoidal de 12 V pico a pico 
a una carga de 1 KQ, y toma una corriente insignificante de entrada de la fuente de señales. La corriente de cd tomada 
de la fuente de 15 V es de 8 mA. ¿Cuál es la potencia disipada en el amplificador y cuál es la eficiencia del amplificador? 


Resp. 102 mW; 15% 

1.7 El objetivo de este ejercicio es investigar la limitación de la aproximación de pequeña señal. Considere el 
amplificador del ejemplo 1.2 con una señal positiva de entrada de 1 mV sobrepuesta al voltaje de polarización de cd 
V,. Halle la señal correspondiente en la salida para dos situaciones: (a) Suponga que el amplificador es lineal alrededor 
del punto de operación, es decir, utilice el valor de ganancia evaluado en el ejemplo 1.2. (b) Utilice la curva característica 
de transferencia del amplificador. Repita para señales de entrada de 5 mV y 10 mV. 


Resp. -0.2 V, -0.204 V; -1 V, -1.107 V; -2 V, -2.459 V 


1.5 MODELOS DE CIRCUITOS PARA AMPLIFICADORES 


Una buena parte de este libro se refiere al diseño de circuitos amplificadores que utilizan transistores 
de varios tipos. Estos circuitos varían en complejidad desde los que utilizan un solo transistor hasta 
los que tienen 20 o más dispositivos. Para estar en posibilidad de aplicar el circuito amplificador 
resultante como elemento en un sistema, debemos caracterizar, o modelar, su comportamiento final, 
En esta sección estudiamos modelos de amplificadores sencillos pero eficaces. Estos modelos se 
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aplican sin considerar la complejidad del circuito interno del amplificador. Los valores de los 
parámetros del modelo se pueden encontrar ya sea analizando el circuito del amplificador o 
ejecutando medidas en los terminales del amplificador. 


Amplificadores de voltaje 


En la figura 1.17(a) se muestra un modelo de circuito para él amplificador de voltaje. El modelo 
consta de una fuente de voltaje controlada por voltaje que tiene un factor de ganancia A,» una 
resistencia de entrada R; que toma en cuenta el hecho de que el amplificador toma una corriente de 
entrada de la fuente de señales, y una resistencia de salida R, que toma en cuenta el cambio en 
voltaje de salida cuando se llama al amplificador para alimentar corriente de salida a la carga. Para 
ser específicos, mostramos en la figura 1.17(b) el modelo de amplificador alimentado con una fuente 
de voltaje de señal v, que tiene una resistencia R, y conectado a la salida a la resistencia de carga 
Rı. La resistencia de salida R, diferente de cero hace que sólo-una fracción de Au; aparezca en los 
terminales de la salida. Mediante el uso de la regla del divisor de voltaje obtenemos 


L 
Vo= Auti RR 


Entonces, la ganancia de voltaje está dada por. 


R, 


v > 
A, Y EA 


` (1.12) 
Se deduce que para no perder ganancia al acoplar la salida del amplificador a la carga, la resistencia 


de salida R, debe ser mucho más pequeña que la resistencia de carga R,. En: otras palabras, para una 
R, dada debemos diseñar el amplificador de manera que su R, sea. mucho menor que R,. Un 


Fig. 1.17 (a) Modelo de circui- 
to para el amplificador de voltaje. 
(b) El amplificador de voltaje con 
fuente de señal de entrada y carga. 
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amplificador ideal de voltaje es uno con R, = 0. La ecuación (1.12) indica también que para R, = 
eo, A, = Ayo; Entonces, Aw es la ganancia de voltaje del amplificador descargado, o la ganancia de 
voltaje a circuito abierto. Debe también quedar claro que al especificar la ganancia de voltaje 
de un amplificador, se debe especificar el valor de la resistencia de carga a la que esta ganancia 
.se mide o calcula.. Si no se especifica una resistencia de carga, se supone normalmente que la 
ganancia dada de voltaje es la ganancia A,, a circuito abierto. ; 

La resistencia finita de entrada R; introduce otra acción de divisor de voltaje en la entrada, con 
el resultado de que sólo una fracción de la señal de la fuente v, llega en realidad a los terminales de 
entrada del amplificador, esto es, 


R; 


uF U RFR, n) 


- Se concluye que para no perder una parte significativa de la señal de entrada al acoplar la fuente de 
señales a la entrada del amplificador, éste debe estar diseñado para tener una resistencia de entrada 
R, mucho mayor que la resistencia de la fuente de señales, R, >> R,. Un amplificador ideal de voltaje 
es aquel con R,= co, En este caso ideal, tanto la ganancia de corriente como la ganancia de potencia 
se hacen infinitas. ` 
La ganancia total de voltaje (u/v,) se puede encontrar al combinar las ecuaciones (1.12) y (1.13) 


Uo Ae R; Rı 
Us a Ri+ R, R,+ R, 


Hay situaciones en las que uno está interesado no en ganancia de voltaje, sino sólo en una ganancia 
significativa de potencia. Por ejemplo, la señal de la fuente puede tener un voltaje considerable pero 
también una resistencia de fuente que es mucho mayor que la resistencia de carga. Conectar directamente 
la fuente a la carga resultaría en una atenuación considerable de la señal. En un caso como éste, se 
requiere un amplificador con una elevada resistencia de entrada (mucho mayor que la resistencia de la 
fuente) y una baja resistencia de salida (mucho menor que la resistencia de carga), pero con una modesta 
- ganancia de voltaje (incluso ganancia unitaria). Este tipo de amplificadores se conoce como amplifica- 
dor separador. Varias veces encontraremos amplificadores separadores en este libro. 


EJEMPLO 1.3 


En la figura 1.18 se describe un amplificador compuesto de una:cascada de tres etapas. El 
amplificador está alimentado por una fuente de señales conuna resistencia de fuente de 100 kQ y 
entrega su salida a una resistencia de carga de 100 Q. La primera etapa tiene una resistencia 
de entrada relativamente alta y un modesto factor de ganancia de 10. La segunda etapa tiene un más 
elevado factor de ganancia pero una menor resistencia de entrada. Finalmente, la última etapa, o de 
salida, tiene una ganancia unitaria pero una baja resistencia de salida. Deseamos evaluar la ganancia 
total de voltaje, es decir u,fu,, la ganancia de corriente y la ganancia de potencia. 


SOLUCIÓN 


La fracción de señal de la fuente que aparece en los terminales de entrada del amplificador se obtiene 
usando la regla del divisor de voltaje en la entrada, como sigue: 


Un -1]MQ 


a IMo+ ioko e. 
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Fig. 1.18 Amplificador de tres etapas para el ejemplo 1.3. 


La ganancia de voltaje de la primera etapa se obtiene considerando que la resistencia de entrada 
de la segunda etapa es la carga de la primera etapa, es decir, 


va - 19 —10kO 


A TOO +10 


=9.9 V/V 


Del mismo modo, la ganancia de voltaje de la segunda etapa se obtiene considerando la resistencia 
de entrada de la tercera etapa como la carga de la segunda etapa, 


10 kQ 


_ VB 
10kQ+1kQ 


Ay = — = 100 = 90.9 V/V 
Un 


Finalmente, la ganancia de voltaje de la etapa de salida es como sigue: 


Asz% s] 100 Q 


m amaria TYNN 


La ganancia total de las tres etapas en cascada se puede encontrar ahora a partir de 


4, = Č = AAA = 818 V/V 
: Un 


o sea 58.3 dB. 
Para hallar la ganancia de voltaje de la fuente a la carga multiplicamos 4, por el factor que 
representa la pérdida de ganancia en la entrada, esto es, - 


= 818 x 0.909 = 743.6 V/V 


o sea 57.4 dB. 
La ganancia de corriente se encuentra como sigue: 
Ea lo Z uv¿/100 Q 
"5, w/1MQ 


=10%x A, =8.18 x 10% A/A 
o sea 138.3 dB. 


41 


1.5 MODELOS DE CIRCUITOS PARA AMPLIFICADORES i 23 


La ganancia de potencia se encuentra a partir de 


_ Pl _ urio 
p= ua 
. Pi Uni, 


= A,A; = 818 x 8.18 x 106 = 66.9 x 10° W/W 


o sea 98.3 dB. Nótese que 
` 4(dB) = t [4(dB) + 4:(4B)] 


Ejercicios 


1.8 Se cuenta con un transductor caracterizado por un voltaje de 1 V rms y una resistencia de 1 MQ para activar una 
carga de 10 Q. Si se conecta directamente, ¿cuáles niveles de voltaje y potencia resultan en la carga? Si un amplificador 
separador de ganancia unitaria (esto es, Aro = 1), con una resistencia de entrada de 1 MQ y una resistencia de salida 
de 10 Q, se interpone entre la fuente y la carga ¿cuáles serán los niveles de voltaje y potencia de salida? Para el nuevo 
arreglo, halle la ganancia de voltaje de la fuente a la carga y la ganancia de potencia (ambas expresadas en decibeles). 


Resp. 10 uV rms; 107! W; 0.25 V; 6.25 mW; -12 dB; 44 dB 


1.9 Se ha encontrado que el voltaje de salida de un amplificador de voltaje disminuye 20% cuando se conecta una 
resistencia de carga de 1 kQ. ¿Cuál es el valor de la resistencia de salida del amplificador? 


Resp. 25090 


1.10 Se utiliza un amplificador con una ganancia de voltaje de +40 dB, una resistencia de entrada de 10 kQ y una 
resistencia de salida de 1 k para alimentar una carga de 1 kQ. ¿Cuál es el valor de A,,? Encuentre el valor de la 
ganancia de potencia en dB. E 


Resp. 100 V/V; 44 dB 


Otros tipos de amplificadores 


En el diseño de un sistema electrónico, la señal de interés, ya sea en la entrada del sistema, 
como etapa intermedia o a la salida, puede ser un voltaje o una corriente. Por ejemplo, algunos trans- 
ductores tienen resistencias de salida muy elevadas y se pueden modelar más apropiadamente como 
fuentes de corriente. Del mismo modo, hay aplicaciones en las que es de interés la corriente de 
salida más que el voltaje. Por lo tanto, aun cuando es el más preferido, el amplificador de voltaje 
considerado antes es sólo uno de cuatro tipos posibles de amplificadores. Los otros tres son el 
amplificador de corriente, el amplificador de transconductancia y el amplificador de transresisten- 
cia. En la tabla 1.1 se muestran los cuatros tipos de amplificador, sus modelos de circuito, la 
definición de sus parámetros de ganancia y los valores ideales de sus resistencias de entrada y salida. 


Relaciones entre los cuatro modelos de amplificadores 


Aun cuando para un amplificador dado es más preferible uno de los cuatro modelos de la tabla 1.1, 
cualquiera de los cuatro puede utilizarse para modelar el amplificador. En realidad, se pueden 
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Tabla 1.1 LOS CUATRO TIPOS DE AMPLIFICADORES. 


Características 


Tipo Modelo de circuito Parámetro de ganancia ideales 
Amplificador E ES AE SS Ganancia de voltaje R;= co 
de voltaje S ' A => a circuito abierto R,=0 
U 
Aso == (VIV) 
%li=0 
Amplificador i; i lo Ganancia de corriente R=0 
de corriente : q - i a cortocircuito ; R, = œ 
As == . (A/A) 
v=0 
Amplificador de i, Transconductancia a cortocircuito R¿= co 
,transconductancia R,=0o 
Amplificador de R=0 
transresistencia R =0 


obtener relaciones sencillas para relacionar los parámetros de los diversos modelos. Por ejemplo, 
la ganancia de voltaje a circuito abierto A,, se puede relacionar con la ganancia de corriente a 
cortocircuito A, como sigue: el voltaje de salida a circuito abierto dado por el modelo de 
- amplificador de voltaje de la tabla 1.1 es 4,,v,. El modelo de amplificador de corriente de la misma 
tabla da un voltaje de salida a circuito abierto de A,,í¿R,. Al igualar estos dos valores y observar que 
į; = viR; resulta 


za E i 
Avo = Ais E (1.14) 


Análogamente, se puede demostrar que 


Aso = GnRo (1.15) 
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Ra 
AH (1.16) 


Las expresiones de las ecuaciones (1.14) a la (1.16) se pueden utilizar para relacionar dós 
cualesquiera de los parámetros de ganancia Ao, Ais, Gm Y Ron: 

De los modelós de circuitos amplificadores dados en la tabla 1.1, observamos que la resistencia 
de entrada R, del amplificador se puede determinar al aplicar un voltaje de entrada v; y medir (o 
calcular) la corriente de entrada i; esto es, R; = uy i,. La resistencia de salida se encuentra como la . 
razón entre el voltaje de salida a circuito abierto y la corriente de salida a cortocircuito. De manera 
opcional, la resistencia de salida se puede hallar al eliminar la fuente de señal de entrada (entonces 
i y v; serán cero ambos) y aplicar una señal de voltaje v, a la salida del amplificador. Si denotamos 
la corriente tomada de v, en los terminales de salida como i, (nótese que i tiene dirección opuesta 
a io), entonces R, = v,/i, Aun cuando estas técnicas son conceptualmente correctas, en la práctica 
se utilizan métodos más refinados para medir R, y Ro. 

Los modelos de amplificador considerados antes son unilaterales; esto es, el flujo de señales 
es unidireccional, de entrada a salida. La mayor parte de amplificadores reales muestran alguna 
transmisión inversa, que suele ser indeseable; sin embargo, debe modelarse. Por ahora no persegui- 
remos más este punto, excepto para mencionar que en el apéndice B se dan modelos más completos 
para redes lineales de dos puertos. 


EJEMPLO 1.4 


El transistor bipolar de unión (BJT) es un dispositivo de tres terminales cuyo símbolo de circuito 
se muestra en la figura 1.19(a), con los terminales llamados emisor (E), base (B) y colector (C). . 
El dispositivo es básicamente no lineal, por lo que las relaciones entre las corrientes y voltajes totales 
instantáneos de terminales suelen ser no lineales. No obstante, la técnica de linealización estudiada 
en la sección 1.4 se puede utilizar para obtener operación lineal para pequeñas señales, esto es, 
variaciones incrementales en corrientes y voltajes alrededor de un punto de polarización o trabajo. 
Así, las cantidades instantáneas totales se pueden expresar como las sumas de cantidades de 
polarización de cd y cantidades de señales como 


BE = Vse t Us  ig=lp+ti, 


cE F Veet Ve  ic=lpti 
ir=lgti 


En el capítulo 4 se demostrará que, bajo la aproximación a pequeña señal, las relaciones entre las 
cantidades de señal son lineales y que el transistor de tres terminales se puede representar por uno 
de los modelos de circuito equivalente de las figuras 1.19(b), (c) y (d). Si estos modelos son 
equivalentes, deseamos hallar expresiones para los parámetros de los modelos de las figuras 1.19(c) 
y (d) en términos de los parámetros del modelo de la figura 1.19(b). 
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(c) (d) 


Fig. 1.19 (a) Símbolo de circuito para el transistor bipolar de unión (BJT), ilustrando la definición de las 
cantidades totales instantáneas de terminal. (b, c, d) Modelos de circuito equivalente para operación lineal a 


pequeña señal del BJT. 


SOLUCIÓN 


Para el modelo de la figura 1.19(b) tenemos 


Ube 


i, = — 


Fa 


4 ¿= Pi, 
¡¿=(8+ Di, 
Para el modelo de la figura 1.19(c) tenemos 
le = 8mUbe 


El uso de las ecuaciones (1.17), (1.18) y (1.20) resulta en 


(1.17) 


(1.18) 


(1.19) 


(1.20) 
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Para el modelo de la figura 1.19(d) tenemos 


= (1-a)i, de (1.21) 

a i = aie (1.22) 
$ . _ Ube 

l (1.23) 


El uso de las ecuaciones (1.18) y (1.19) resulta en 


i 8 
o & Bal 
Al comparar este resultado con la ecuación (1.22) obtenemos 
pod. 
B+1 
Las ecuaciones (1.17) y (1.19) se pueden combinar para obtener 
_p+1 
1 7, Ube 


La comparación de este resultado con la ecuación (1.23) produce 


r; 


B+1 


r.= 


Hemos obtenido así expresiones para los parámetros de los modelos de las figuras 1.19(c) y (d) en 
términos de los del modelo de la figura 1.19(b). 


Ejercicios 


1.11 Considere un amplificador de corriente que tiene el modelo que se muestra en el segundo renglón de la tabla 
1.1. El amplificador se alimenta con una fuente de corriente de señal ¡, que tiene una resistencia R,, y se conecta la 
salida a una resistencia de carga R,. Demuestre que la ganancia total de corriente está dada por 


o y R Ro 
r ERIR R +R, 


1.12 Considere el amplificador de transconductancia cuyo modelo se ilustra en el tercer renglón de la tabla 1.1. Una 
fuente de señal de voltaje v, con una resistencia de fuente R, se conecta a la entrada y una resistencia de carga R; se 
conecta a la salida. Demuestre que la ganancia total de voltaje está dada por 


Uo _ Ri si 

T Gm RiR, (Ral|R¿) 

1.13 Considere un transistor modelado como en la figura 1.19(b) con E conectada a tierra. Una fuente de voltaje con 
una resistencia de fuente de 1 kQ está conectada entre B y tierra y una resistencia de carga de 1 KQ se conecta entre C 


46 


28 INTRODUCCIÓN A LA ELECTRÓNICA ; 


Se oyani e 


y tierra. Sea r, = 2 KQ y 8 = 90. Calcule la ganancia de ad (u¿v,) y la ganancia de corriente (7./,) como razones. : 
También dé la ganancia de potencia en decibeles. $ 


Resp. -30 V/V; 90 A/A; 36.1 dB . 


1.14 Encuentre la resistencia de entrada entre los terminales B y G del circuito que se ilustra en la figura E1.14. 


iy 


Fig. E1.14 


El voltaje Ux es un voltaje de prueba con la resistencia de entrada Ri, definida como Rin = Uyiy. 


- Resp. Rin="»+(8+ DR. 


1.6 RESPUESTA EN FRECUENCIA DE AMPLIFICADORES 


De la sección 1.2 sabemos que la señal de entrada a un amplificador siempre se puede expresar 
como la suma de señales senoidales. Se concluye que una caracterización importante de un 
amplificador es en términos de su respuesta a senoides de entrada de frecuencias diferentes. Tal 
caracterización de la operación de un amplificador se conoce como respuesta en frecuencia. 


- Medición de la respuesta en frecuencia de | un amplificador 


Introduciremos el tema de la respuesta en frecuencia de un amplificador al mostrar la forma en que 
ésta se puede medir. En la figura 1.20 se describe un amplificador lineal de voltaje alimentado en 


Amplificador lineal 


Fig. 1.20 Medición de la res- 
puesta en frecuencia de un ampli- 
vi = V; sen wt (5) = V, sen ti — o; ficador lineal. A la frecuencia de 

prueba w, la ganancia del ampli- 
ficador se caracteriza por su mag- 
nitud (V,/V,) y fase $. 
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su entrada con una señal de onda senoidal de amplitud Y, y frecuencia w. Como se indica en la figura, 
la señal medida en la salida del amplificador es senoidal con exactamente la misma frecuencia w. 
Éste es un punto importante que se debe observar: siempre que una señal de onda senoidal sea 
aplicada a un circuito lineal, la salida resultante es senoidal con la misma frecuencia que la de la 
entrada. En realidad, la onda senoidal es la única señal que no cambia de forma a medida que pasa 
por un circuito lineal. Observemos, sin embargo, que la senoide de la salida tendrá en general 
amplitud diferente y estará desfasada en relación con la entrada. La razón entre la amplitud de la 
senoide de salida (V.,) y la amplitud de la senoide de entrada (V;).es la magnitud de la ganancia del 
amplificador (o transmisión) a la frecuencia de prueba w. Del mismo modo, el ángulo ¢ es la fase 
de la transmisión del ámplificador a la frecuencia de prueba w. Si denotamos la transmisión del 
amplificador, o función de transferencia, como se le conoce comúnmente, por T(w), entonces’ 


mag 


LTW) = ¢ 


La respuesta del amplificador a una senoide de frecuencia w está descrita completamente por |T(w)| 
y ZT(w). Ahora, para obtener la respuesta completa en frecuencia del amplificador simplemente 
cambiamos la frecuencia del senoide de entrada y medimos el nuevo valor para |T} y 47. El resultado 
final será una tabla y/o gráfica de magnitud de ganancia [|7(w)|] contra frecuencia, y una tabla y/o 
gráfica de ángulo de fase [47(w)] contra frecuencia. Estas dos gráficas juntas constituyen la 
respuesta en frecuencia del amplificador; la primera se conoce como respuesta en magnitud o 
amplitud, y la segunda es la respuesta en fase. 


Ancho de banda de amplificador 


En la figura 1.21 se muestra la respuesta en magnitud de un amplificador. Se indica que la ganancia 
es casi constante sobre una amplia gama de frecuencia, aproximadamente entre w; y wz. Las señales 
cuyas frecuencias estén debajo de w, o arriba de w, experimentan menor ganancia, con la ganancia 
disminuyendo a medida que nos alejamos de w, y w2. La banda de frecuencias sobre la que 
la ganancia del amplificador es casi constante, a menos de cierto número de decibeles (por lo general 
3 dB), se llama ancho de banda de amplificador. Normalmente el amplificador está diseñado de 
modo que su ancho de banda coincida con el espectro de las señales que es necesario amplificar. Si 


20 log |T(w)| 


Fig. 1.21 Respuesta típica en 
magnitud de un amplificador. T(w) 
es la función de transferencia del 
amplificador, esto es, la razón en- 
tre la salida V (w) y la entrada 
Vw). 


l 
l l 
PES Ancho de banda E: 
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éste no fuera el caso, el amplificador distorsionaría el espectro de frecuencias de la señal de entrada, 
con diferentes componentes de la señal de entrada amplificados en diferentes cantidades. 


Evaluación de la respuesta en frecuencia de amplificadores ' 


Líneas antes ya describimos el método que se utiliza para medir la respuesta en frecuencia de un 
amplificador. Ahora vemos brevemente el método para obtener en forma analítica una expresión 
para hallar la respuesta en frecuencia. Lo que estamos a'punto de decir es sólo un Vtepaso de este 
importante tema, cuyo detállado estudio se inicia en el capítulo 7. 

Para evaluar la respuesta en frecuencia de un amplificador tenemos que analizó el modelo de 
circuito equivalente 'del amplificador, tomando en cuenta todos los componentes reactivos.? El 
análisis de circuito prosigue en la forma acostumbrada pero con las inductancias y capacitancias 
representadas por sus reactancias. Una inductancia L tiene una reactancia o impedancia jwL, y una 
capacitancia C tiene una reactancia o impedancia 1/jwC, o bien, lo que es equivalente, una suscep- 
tancia o admitancia jwC. De esta forma, en un análisis en el dominio de la frecuencia hablamos de 
impedancias y/o admitancias. El resultado del análisis es la función de transferencia del amplifica- 
dor T(w), 


MA] 
MS e 

donde V;(w) y V¿(w) denotan las señales de entrada y salida, respectivamente. 7(w) es generalmente 
una funeión compleja cuya magnitud |7(w)] da la magnitud de transmisión o la respuesta en magnitud 
del amplificador. La fase de 7(w) da la respuesta en fase del amplificador. 

En el análisis de un circuito para determinar su respuesta en frecuencia, las manipulaciones al- 
gebraicas se pueden simplificar de manera considerable usando la variable compleja de frecuencia 
s. En términos de s, la impedancia de una inductancia L es sL y la de una capacitancia C es 1/sC. 
Al sustituir los elementos reactivos con sus impedancias y realizando análisis de circuito estándar, 
obtenemos la función de transferencia 7(s) como 


= Yo at) 


Subsecuentemente, sustituimos s por jw para determinar la función de transferencia de red para 
frecuencias físicas, T(jw). Nótese que T(jw) es la misma función que antes llamamos T(w); la j 
adicional se incluye para resaltar que 7(jw) se obtiene de T(s) al sustituir s por jw. 


Redes de una constante de tiempo 


Al analizar circuitos amplificadores para determinar su respuesta en frecuencia, es de gran ayuda 
el conocimiento de las características de respuesta en frecuencia de redes de una constante de tiempo 
(STC). Una red STC es aquella compuesta de un componente reactivo (inductancia o capacitancia) 


2 Nótese que en los modelos considerados en secciones anteriores no se incluyeron componentes reactivos. Éstos fueron 
modelos simplificados y no se pueden usar solos para predecir la respuesta en frecuencia del amplificador. 

3 En esta etapa, estamos usando s simplemente como abreviatura por jw. No pedimos un conocimiento detallado de ` 
los conceptos del plano s sino hasta el capítulo 7. 
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C 


Fig. 1.22 Dos ejemplos de re- 
des STC: (a) una red de paso bajo 
y (b) una red de paso alto. 


Vo 


(a) E (b) 


y una resistencia (o que se puede reducir a estos elementos). En la figura 1.22'se muestran ejemplos. 
Una red STC formada por una inductancia Z y una resistencia R tiene una constante de tiempo T= 
LIR. La constante de tiempo 7 de una red STC compuesta de una capacitancia C y una resistencia 
R está dada por T= CR. 

En el apéndice F se presenta un estudio de redes STC y sus respuestas a entradas senoidales, 
de escalón y de pulsos. El conocimiento de este material será necesario en varios puntos en todo 
este libro, por lo que estimulamos al lector para que consulte el apéndice citado. En este punto 
necesitamos, en particular, los resultados de respuesta en frecuencia; de hecho, analizaremos 
brevemente esté importante tema ahora. 

La mayor parte de redes STC se pueden dasare en dos categorías:* de paso bajo (LP) 
y de paso alto (HP), donde cada una de estas categorías muestra respuesta de señal distintiva- 
mente diferentes. Por ejemplo, la red STC que se muestra en la figura 1.22(a) es una del tipo 
de paso bajo, y la de la figura 1.22(b) es del tipo de paso alto. Para ver el razonamiento que 
hay detrás de esta clasificación, observemos que la función de transferencia de cada uno de 
estos dos circuitos se puede expresar como una razón de divisor de voltaje, con el divisor 
- compuesto de un resistor y un condensador. Ahora, recordando la forma en que la impedancia 
de un condensador varía con la frecuencia (Z = 1/jwC) es fácil ver que la transmisión del 
circuito de la figura 1.22(a) disminuirá con la frecuencia y se aproxima a cero a medida que 
w se aproxima al «o. Por lo tanto, el circuito de la figura 1.22(a) actúa como un filtro de paso 
bajo;? deja pasar entradas de onda senoidal de baja frecuencia con poca o ninguna atenuación 
(a w=0, la transmisión es la unidad) y atenúa ondas senoidales de entrada de alta frecuencia. 
El circuito de la figura 1.22(b) hace lo opuesto; su transmisión es unitaria a w = eo y disminuye 
conforme se reduce w, llegado a 0 cuando w = 0. Este último circuito, por lo tanto, funciona 
como filtro de paso alto. 

La tabla 1.2 contiene un resumen de los resultados de respuesta en frecuencia para redes STC 
de ambos tipos. Igualmente, en las figuras 1,23 y 1.24 aparecen dibujos de las respuestas en 
magnitud y fase. Estos diagramas de respuesta en frecuencia se conocen como gráficas de Bode y 
la frecuencia de 3 dB (wo) también se conoce como frecuencia de fase o frecuencia de ruptura. 
El lector debe conocer a fondo esta información y consultar el apéndice F si es necesario aclarar 
algunos puntos. 


4 Una excepción importante es la red STC pasatodo estudiada en el capitulo 11. 
3 Un filtro es un circuito que deja pasar señales en una banda especificada de frecuencia (el filtro pasabanda) y detiene 
o atenúa grandemente (filtra) señales en otra banda de frecuencia (banda atenuada). Los filtros se estudiarán en el capitulo 11. 
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Tabla 1.2 RESPUESTA EN FRECUENCIA DE REDES STC 
Paso bajo (LP) Paso alto (HP) 


Función de transferencia K Ks 
Ks) 1 + (s/wo) Stwo 
Función de transferencia . K K 
(para frecuencias físicas) TEjo) Too) 
Tw) Y J 
Respuesta en magnitud IKI IKI 
\TGw)| l ; VI + (wlw) VI + (uwy 
Respuesta en fase š tan” (wwo) tan” (wyw) 
LTGw) à 
Transmisión a i K 0 
w=0 (cd) | 
Transmisión a (o . K 
Ww = œ a f , i 
Frecuencia a 3 dB. = ` w = 1/7, T = Constante de tiempo 
: T=CRo LIR 
Gráficas de Bode en Fig. 1.23 en Fig. 1.24 


20 10g |Z] (a 


3 dB 


—6 dB) octava 
o 


eS —20 dB/ década 


Ww 
— (escala 
% logarítmica) 


w 
mA {escala 
9 logarítmica) 
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20 log | T ya | (dB) 


; —10 
+20 dB / década 
` —20 


w 
— (escala 
0.1 l 10 - 20 logarítmica) 


(a) 


—45" / década 


w 
— (escala 
% logarítmica) 


` (b) ; 
-Fig. 1.24 (a) Respuesta en magnitud y (b) en fase de redes STC del tipo de paso alto. 


EJEMPLO 1.5 


En la figura 1.25 se muestra un amplificador de voltaje que tiene una resistencia de entrada R,, una 
capacitancia de entrada C, un factor de ganancia y y una resistencia de salida R,. El amplificador 
está alimentado por una fuente de voltaje V, que tiene una resistencia de fuente R, y una carga de 
resistencia R, está conectada a la salida. 


(a) Obtenga una expresión para hallar la ganancia de voltaje del amplificador, V/V, como 
función de la frecuencia. A partir de esto, encuentre expresiones para hallar la ganancia de 
cd y la frecuencia de 3 dB. 


-Ro 


Fig. 1.25 Circuito para el ejemplo 1.5. 
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(b) Calcule los valores de la ganancia de cd, la frecuencia de 3 dB y la frecuencia a la que 
pa la ganancia se hace de 0 dB (es decir, la unidad) para el caso en que R, = 20 KQ, R, = 
SS 100 KQ, C, = 60 pF, u = 144 V/V, R, = 200 Q y R¿=1kQ. 
(c) Encuentre u,(f) para cada una de las siguientes entradas: 
(1) v,=0.1 sen 10? t, V =o 
Gi) v; = 0.1 sen 107 £, V 
(iii) v; = 0.1 sen 10% t; V 
(iv) v,=0.1 sen 10° z, V 


SOLUCIÓN 


(a) Al utilizar la regla del divisor de voltaje podemos expresar V; en términos de V, como sigue: 
i Z, 
yV.= 2 
= Vs Z+ R, 


donde Z; es la impedancia de entrada del amplificador. Como Z, está compuesta de dos 
elementos en paralelo, obviamente que es más fácil trabajar.en términos de Y, = 1/Z,, 


5 1 i 
Mie 
E, AERE 
. *1+R(QG/R)+sC] 
Por lo tanto, 
1 
1 +(RIR)) + sC¡R, 


Esta expresión se puede poner en la forma estándar para una red STC de paso bajo (véase 
la línea superior de la tabla 1.2) al extraer [1 + (R/R,)] del denominador; de esta manera 


Y _ 
A 


tenemos 
sa! V, 1+(RIR) 1+sC[(RIR)AR, + R)) l 
ES En el lado de salida del amplificador podemos escribir 
H z A 
CH RR 


Esta ecuación se puede combinar con la ecuación (1.24) para obtener la función de 
transferencia del amplificador como 
A EA IA EEA 
V, P1+(R IR) 1+H(RAIR) 1+ SCARAIAR, +R) 
Observamos que sólo el último factor de esta expresión es nuevo (comparada con la 


expresión obtenida en la última sección). Este factor es un resultado de la capacitancia de 
entrada C, siendo la constante de entrada 


RR 
TTE R,+R, 
= C(R AR) 


(1.25) 


(1.26) 


(b 


(c 


) 


Y 
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Podríamos haber obtenido este resultado por inspección: de la figura 1.25 vemos que el 
circuito de entrada es una red STC y que su constante de tiempo se puede encontrar 
al reducir Y, a cero, con el resultado de que la resistencia vista por C; es R; en paralelo con 
R,. De la ecuación (1.25), se encuentra que la ganancia de cd es 


gs 2 -1 1 
ESP 6505 4 TERR) 1+ RIR) (1.27) 
. La frecuencia wya 3 dB se puede encontrar a partir de 
E ES 
Wo CARR) (1.28) 


Como la respuesta en frecuencia de este amplificador es del tipo STC de paso bajo, las 
gráficas de Bode para la magnitud y fase de ganancia tomarán la forma que se muestra en 
la figura 1.23, donde K está dada por la ecuación (1.27) y wo está dada por la ecuación 
(1.28). 


Al sustituir los valores numéricos dados en la ecuación (1 27) resulta 


1 1 


ias 1 + (20/100) 1 + (200/1000) 


= 100 V/V 


Así, el amplificador tiene una ganancia de cd de 40 dB. Al sustituir los valores numéricos 
en la ecuación (1.28) se obtiene la frecuencia de 3 dB 


_ 1 
“o $0 pF x (20 k02//100 KQ) 
1 


= = 6 
ORINA 100x10 o Ys 


Por lo tanto, 


-1% _ 
f= zr 7 159.2 kHz 


Como la ganancia cae a razón de -20 dB/década, al comenzar en wo (véase la figura 1.23a) 
la ganancia llegará a 0 dB en dos décadas; por lo tanto tenemos 


Frecuencia de ganancia unitaria = 10* rad/s, o sea 15.92 MHz 


Para hallar v,(t) necesitamos determinar la magnitud y fase de ganancia a 10°, 10%, 10* y 
10* rad/s. Esto puede hacerse ya sea utilizando aproximadamente las gráficas de Bode de 
la figura 1.23, o utilizando exactamente la expresión para la función de transferencia del 
amplificador, i 


100 


ba e Vonir ani 
naay 0 KoA) 
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Haremos ambas cosas: 
(i) Para w = 10? rad/s, que es (wy/10*), las gráficas de Bode de la figura 1.23 sugieren que |7] 
œ K=100 y ¢ = 0”. La expresión de la función de transferencia da |7] ~ 100 y $ = —tan”* 
107* = 0°. Porlo tanto, 
vet) = 10 sen 10%, V 


(ii) Para w = 10° rad/s, que es (wy/10. las gráficas de Bode de la figura 1.23 sugieren que |7] 
œ K= 100 y 6 = -5.7”. La expresión de la función de transferencia da |7] = 99.5 y $ = 
tan”! 0.1 = —5.7°. Por lo tanto, 


vt) = 9.95 sen(10% — 5.7%), V 
(iii) Para w = 10% rad/s = wo, |T| = 1002 = 70.7 V/V o sea 37 dB y $ = —45°. Por lo tanto, 
volt) = 7.07 sen(10% — 45%), V 


(iv) Para w = 10* rad/s, que es (100 wo), las gráficas de Bode sugieren que |7]= 1 y $ =-90". ` 
La expresión para la función de transferencia da 


I7] = 1 y 6=-tan" 100 =-89.4>, 


Por lo tanto 


v(t) = 0.1 sen(10% — 89.49), V 


Clasificación de amplificadores con base en respuesta en frecuencia 


Los amplificadores se pueden clasificar con base en la forma de su curva de respuesta en 
magnitud. En la figura 1.26 se muestran curvas típicas de respuesta en frecuencia para varios tipos 
de amplificadores. En la figura 1.26(a) la ganancia permanece constante en una amplia gama de fre- 
cuencias pero cae a frecuencias bajas y altas. Éste es un tipo común de respuesta en frecuencia que 
se encuentra en amplificadores de audio. 

Como veremos en el capítulo 7, las capacitancias internas en el dispositivo (un transistor) 
producen una caída de ganancia a altas frecuencias, como ocurrió con C; en el circuito del ejemplo 
1.5. Por otra parte, la pérdida de ganancia a bajas frecuencias suele ser ocasionada por condensa- 
dores de acoplamiento que se utilizan para conectar una etapa amplificadora con otra, como se 
indica en la figura 1.27. Esta práctica se adopta por lo general para simplificar el proceso de diseño 
de las diferentes etapas. Los condensadores de acoplamiento suelen escogerse bastante grandes 
(desde una fracción de microfarad hasta varias decenas de microfarads) para que su reactancia 
(impedancia) sea pequeña a las frecuencias de interés. No obstante, a frecuencias suficientemen- 
te bajas, la reactancia de un condensador de acoplamiento se hará tan grande que ocasiona que parte 
de la señal que debe acoplarse aparezca como caída de voltaje en los terminales del condensador de 
acoplamiento, por lo que esa parte no llega a la etapa subsiguiente. Los condensadores de acopla- 
miento producen de este modo una pérdida de ganancia a bajas frecuencias y ocasionan que la 
ganancia sea cero a cd. 

Hay muchas aplicaciones en las que es importante que el amplificador mantenga su 
ganancia a bajas frecuencias hasta cd. Además, la tecnología de circuitos integrados monolíticos 
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ITI (dB) IT] (dB) 


(a) . l (b) 


ITI (dB) 


Frecuencia central w 


(c) 
Fig. 1.26 Respuesta en frecuencia para (a) un amplificador acoplado capacitivamente, (b) un amplificador 
de acoplamiento directo y (c) un amplificador sintonizado o pasabanda. 


(IC) no permite la fabricación de condensadores de acoplamiento grandes. Entonces, los 
amplificadores de IC se diseñan en general como amplificadores acoplados directamente o 
de cd (al contrario de los amplificadores capacitivamente acoplados o de ca). En la figura 
1:26(b) se muestra la respuesta en frecuencia de un amplificador de cd. Esta respuesta en 
frecuencia caracteriza lo que se conoce como un amplificador de paso bajo. Aun cuando no 
es muy apropiado, el término de paso bajo también se utiliza para referirse al amplificador cuya 
respuesta se muestra en la figura .1.26(a). 


Dos etapas 
amplificadoras 


EN 


Fig. 1.27 Uso de un condensa- 


, dor para acoplar etapas de ampli- 
ficador. 
Condensador i 


de acoplamiento 
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En diversas aplicaciones, como es el caso del diseño de receptores de radio y de TV, surge 
la necesidad de un amplificador cuya respuesta en frecuencia sea de alrededor de cierta frecuencia 
(llamada frecuencia central) y caiga en ambos lados de esta frecuencia, como se muestra en 
la figura 1.26(c). Los amplificadores que tienen esta respuesta se llaman amplificadores sintoni- 
zados, amplificadores pasabanda o filtros pasabanda. Un amplificador sintonizado- forma el 
corazón de la etapa de sintonía de un receptor de comunicaciones; al ajustar su frecuencia central 
para que coincida con la frecuencia de un canal de comunicaciones deseado, la señal de este canal 


en particular se puede recibir mientras que otros canales son atenuados o filtrados. 


EEE 
Ejercicios 


1.15 Considere un amplificador de voltaje que tiene una respuesta en frecuencia del tipo STC de paso bajo, con una 
ganancia de cd de 60 dB y una frecuencia de 3 dB de 1000 Hz. Encuentre la ganancia en dB a f= 10 Hz, 10 kHz, 
100 kHz y 1 MHz. 


Resp. 60 dB; 40 dB, 20 dB; 0 dB 


:D1.16 Considere un amplificador dé transconductancia que tenga el modelo que se muestra en la tabla 1.1 con R; = 


SkQ, R, = 50 KQ y Gn = 10 mA/V. Si la carga del amplificador consiste en una resistencia R; en paralelo con una 
capacitancia C,, convénzase el lector de que la función de transferencia de voltaje realizada, V¿/V,, es del tipo de STC 
de paso bajo. ¿Cuál es el mínimo valor que puede tener R; al tiempo que se obtiene una ganancia de cd de por lo menos 
40 dB? Con este valor de R, conectado, encuentre el máximo valor que C; puede tener cuando se obtenga un ancho 
de banda de 3 dB de por lo menos 100 kHz. $ 


Resp. 12.5 KQ; 159.2 pF 
D1.17 Considere la situación ilustrada en la figura 1.27. Sea la resistencia de salida del primer amplificador de voltaje 
de 1 kQ, y la resistencia de entrada del segundo amplificador de voltaje (incluyendo el resistor conocido) sea de 


9 KQ. El circuito equivalente resultante se muestra en la figura E1.17, donde Y, y R, son el voltaje de salida y la 
resistencia de salida del primer amplificador, C es un condensador de acoplamiento, y R, es la resistencia de entrada 


y, Fig. E1.17 


del segundo amplificador. Convénzase el lector de que V/V, es una función STC de paso alto. ¿Cuál es el mínimo valor ` 


de C que asugure que la frecuencia de 3 dB no es más alta de 100 Hz? 


Resp. 0.16 uE 
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1.7 EL INVERSOR LÓGICO DIGITAL 


El inversor lógico es el elemento más básico en diseño de circuitos digitales; juega un papel paralelo 
al del amplificador en circuitos analógicos. En esta sección damos una introducción al inversor 
lógico. i 


Función del inversor 


Como su nombre lo. indica; el inversor lógico invierte el valor lógico de la señal de èntrada. Así, 
para una entrada lógica 0, la salida será una lógica 1, y viceversa. En términos de niveles de voltaje,- 
considere el inversor que se muestra en forma de bloques en la figura 1.28: cuando vy; es bajo (cerca 
de 0 V), la salida vo será alta (cercana a Vpp), y viceversa. 


Vop 


Fig. 1.28 Inversor lógico que 
Opera de una fuente de cd Vpp. 


La característica de transferencia de voltaje (VTC) 


Para cuantificar la operación del inversor, utilizamos su característica de transferencia de 
voltaje (VTC, como suele abreviarse). Primero pedimos al lector que consulte el amplificador 
considerado en el ejemplo 1.2, cuya característica de transferencia aparece en la figura 1.15. 
Observe que la característica de transferencia indica que este amplificador inversor se puede 
usar como inversor lógico. Específicamente, si la entrada es alta (v, > 0.690 V), vo será bajo a 
0.3 V. Por otra parte, si la entrada es baja (cercana a 0 V), la salida será alta (cercana a 10 V). . 
Así, para utilizar este amplificador como inversor lógico, utilizamos sus regiones extremas de 
operación. Esto es exactamente lo opuesto a su uso como amplificador de señales, en donde se 
polarizaría en la parte media de la característica de transferencia y la señal se conserva 
suficientemente pequeña para restringir la operación a un segmento corto, casi lineal, de la 
curva de transferencia. Aplicaciones digitales, por otra parte, hacen uso de la no linealidad 
íntegra exhibida por la VTC. 

Con estas observaciones presentes, mostramos en la figura 1.29 una posible VTC de un inversor 
lógico. Para mayor sencillez, utilizamos tres líneas rectas para aproximar la VTC, que es por lo 
general una curva no lineal como la de la figura 1.15. Observemos que el nivel alto de salida, 
denotado como Von, no depende del valor exacto de v; mientras v; no exceda el valor marcado como 
Vı; cuando v; excede de Vy, la salida disminuye y el inversor entra:en su región de operación 
como amplificador, también llamada región de transición. Se concluye que V,, es un parámetro 
importante de la VTC inversora: es el valor máximo que v ¡ puede tener cuando es interpretado por 
el inversor como representando una lógica 0. 
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- VoL Vi Vig Von U 


Fig. 1.29 Curva característica de transferencia de voltaje (VTC) de un inversor. La VTC se aproxima por 
tres segmentos de recta. Nótense los cuatro parámetros de la VTC: Voy, Voz, Vi y Vin, y SUUSO para determinar 
los márgenes de ruido NMy y NML. 


Análogamente, observamos que el bajo nivel de salida, denotado por Voz, no depende del valor 
exacto de y, mientras uv, no caiga debajo de Vy. Entonces, Vy es un parámetro importante de la VTC 
inversora: es el valor mínimo que v; puede tener cuando es interpretado por el inversor como 
representando una lógica 1. i 


Márgenes de ruido 


La insensibilidad de la salida del inversor al valor exacto de u, dentro de regiones permitidas es una 
gran ventaja que los circuitos digitales tienen sobre los circuitos analógicos. Para cuantificar 
esta propiedad de insensibilidad, considéremos la situación que ocurre con frecuencia en un sistema 
digital donde un inversor (o compuerta lógica basada en el circuito inversor) excita a otro inversor 
similar. Si la salida del inversor excitador es alta en Vo, vemos que tenemos un “margen de 
seguridad” igual a la diferencia entre Voy y Vy (véase la figura 1.29). En otras palabras, si por alguna . 
razón se superpone una señal perturbadora (llamada “ruido eléctrico” o simplemente ruido) en la 
salida del inversor excitador, el inversor excitado no sería “molestado” mientras este ruido no 
disminuya el voltaje en su entrada por debajo de Vy. Así, podemos decir que el inversor tiene un 
margen de ruido para entrada alta, NM,, de 


NMa = Von — Vin (1.29) 


Análogamente, si la salida del inversor excitador es baja en Voz, el inversor excitado dará una salida 
alta si el ruido deforma el nivel de Voz en su entrada, elevándolo a casi V,,. Por lo tanto, podemos 
decir que el inversor exhibe un margen de ruido para entrada baja, NM,, de 


NM, = Vi ~ VoL (1.30) 


En resumen, cuatro parámetros, Voy, Voz, Vin y Vin definen la VTC de un inversor y determinan sus 
márgenes de ruido, que a su vez miden la capacidad del inversor para tolerar variaciones en los 
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niveles de señal de entrada. A este respecto, observemos que los cambios en el nivel de señal de 
entrada dentro de márgenes de ruido son rechazados por el inversor. Así no se permite que el ruido 
se propague más en el sistema. De manera opcional, podemos considerar que los inversores resta- 
blecen los niveles de señal a valores, estándar (Vo, y Voy) aun cuando se presenten niveles 
distorsionados de señal (dentro de márgenes de ruido). 


La VTC ideal i 


Surge naturalmente la pregunta en cuanto'a qué constituye una VTC ideal para un inversor. La 
respuesta sigue directa del análisis precedente: una VTC ideal es aquella que maximiza los 
márgenes de ruido y los distribuye por igual entre las regiones de entrada baja y alta. Una de 
estas VTC se muestra en la figura 1.30, para un inversor operado desde una fuente de cd Vpp. 
Observemos que el nivel alto de salida Voy está a su máximo valor posible de Vpp, y el nivel 
bajo de salida está a su mínimo valor posible de 0 V. Observemos también que los voltajes de 
umbral V; y Viy están igualados y colocados hacia la mitad del voltaje de la fuente de alimen- 
tación (Vpp/2). De esta forma, el ancho de la región de transición entre las regiones alta y baja 
de salida se ha reducido a cero. La región de transición, aunque obviamente es muy importante 
para aplicaciones-en amplificadores, no tiene ningún valor en circuitos digitales. La VTC ideal 
exhibe una aguda transición al voltaje de umbral Vpp/2 siendo infinita la ganancia en la región 
de transición. Los márgenes de ruido son ahora iguales: 


NMa = NM, = Vop/2 l (1.31) 


Veremos en el capítulo 5 que los circuitos inversores diseñados usando tecnologia complemen- 
taria de semiconductor de óxido metálico (CMOS) se acercan mucho a la realización de la VTC 
ideal. 


Vo 


Von = Vop 


VoL = 0 


Vpop Vpop v, 
VL= Vi ==>37 f 


Fig. 1.30 La VTC de un inversor ideal. 


A A A a a A DERE 
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Estructuración de un inversor 


Los inversores se estructuran por medio de transistores (capítulos 4 y 5) que operan como 
interruptores controlados por voltaje. En la figura 1.31 se muestra la más sencilla estructuración de 
un inversor. El interruptor está.controlado por el voltaje de entrada del inversor v,: cuando v; es 
bajo, el interruptor se abre y vo = Vpp puesto que no circula corriente por R. Cuando y, es alta, el 
interruptor estará cerrado y, si suponemos un interruptor ideal, vo = 0. 


Von Voo Vop 


u; bajo v alto 
(a) f i (b) (c) 


Fig. 1.341 (a) Implementación más sencilla de un inversor lógico que utiliza un interruptor controlado por 
voltaje; (b) circuito equivalente cuando y, es bajo; y (c) circuito equivalente cuando vu, es alto. Nótese que 
se supone que el interruptor cierra cuando y, es alto. ` 


Los interruptores de transistores, sin embargo, como veremos en los capítulos 4 y 5, no son 
perfectos. Aun cuando sus resistencias.de no conducción (apagado) son muy altas y así un interrup- 
tor abierto se aproxima cercanamente a un circuito abierto, el interruptor en conducción (encendido) 
tiene una resistencia de cierre finita o “de conducción”, Ron. Además, algunos interruptores (por 
ejemplo, los que se estructuran usando transistores bipolares, capítulo 4), además de R, exhiben 
un voltaje de desnivel Vama. El resultado es que cuando v; es alta, el inversor tiene el circuito ` 
equivalente que se muestra en la figura 1.31(c), del que se puede encontrar Voz. 

Hay implementaciones más elaboradas del inversor lógico, y mostramos dos de éstas en las 
figuras 1.32(a) y 1.33(a). El circuito de la figura 1.32(a) utiliza un par de interruptores complemen- 
tarios, el de “conexión” (PU) conecta el nodo de salida a Vpp, y el de “desconexión” (PD) conecta 
el nodo de salida a tierra. Cuando y, es bajo, el interruptor PU se cierra y el PD se abre, resultando 
en el circuito equivalente de la figura 1.32(b). Observemos que. en este caso, Ron de PU conecta la 
salida a Vpp, estableciendo así Voy = Vpp. También observemos que no circula corriente y, por lo 
tanto, no se disipa potencia en el circuito. A continuación, si v; se eleva al nivel lógico 1, el PU se 
abre en tanto que el PD se cierra, resultando en el circuito equivalente de la figura 1.32(c). Aquí, 
Ron del interruptor PD conecta la salida a tierra, estableciendo así Vo, = 0. De nueva cuenta, aquí 
tampoco circula corriente y no se disipa potencia. La superioridad de esta implementación sobre la 
que usa un solo interruptor de desconexión y un resistor (conocido como resistor de conexión) debe 
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Vop 


(a) (b) (c) 


` Fig. 1.32 Implementación más elaborada del inversor lógico que utiliza dos interruptores complementa- 
rios. Esta es la base del inversor CMOS que se estudia en la sección 5.9. 


ser obvia. Este circuito constituye la base del inversor CMOS que estudiaremos en la sección 5.9. 
Nótese que no hemos incluido voltajes de desnivel en los circuitos equivalentes porque los 
interruptores MOS no exhiben un voltaje de desnivel (capítulo 5). 

Finalmente, consideremos la implementación del inversor de la figura 1.33. Aquí se utiliza un 
interruptor de doble tiro para dirigir la corriente constante Zeg en uno de dos resistores conectados 
a la fuente positiva Vcc. El lector debe demostrar que si una y, alta resulta en el interruptor que se 
conecta a Rc, entonces se realiza una función de inversión lógica en vo. Nótese que el voltaje de 
salida es independiente de la resistencia del interruptor. Este circuito lógico de dirección de corriente 
o modo de corriente es la base de los más rápidos circuitos lógicos digitales que existen, llamados 
de lógica acoplada a emisor (ECL), introducidos en el capítulo 6 y estudiados en detalle en el 
capítulo 14. 


+ Vec 


Fig. 1.33 Otra implementación 
le inversor que utiliza un inte- 
rruptor de doble tiro para dirigir 
la corriente constante Ieg a Rc; 
(cuando y, es alto) o Re (cuando 
vu, es bajo). Ésta es la base de la 
lógica acoplada a emisor (ECL) 
estudiada en los capítulos 6 y 14. 
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Disipación de potencia 


Se implementan sistemas digitales mediante el uso de números muy grandes de compuertas lógicas. Por 
espacio y otras consideraciones económicas, es deseable implementar el sistema con tan pocos chips 
(1C) de circuitos integrados como sea posible. Se concluye que debemos empaquetar tantas compuertas 
lógicas como sea posible en un chip de IC. En la actualidad se pueden fabricar 100 000 compuertas, o 
más, en un solo chip de IC en lo que se conoce como integración a escala muy grande (VLSI). Para 
conservar la potencia disipada en el chip en límites aceptables (impuestos por consideraciones térmicas), 
la disipación de potencia por compuerta debe conservarse al mínimo. De hecho, una muy importante 
medida del funcionamiento del inversor lógico es la potencia que disipa. 

Es obvio que el sencillo inversor de la figura 1.31 no disipa potencia cuando v; es bajo y el 
interruptor está abierto, pero, en el otro estado, la disipación de potencia es aproximadamente 
Vop/R y puede ser considerable. Esta disipación de potencia se presenta incluso si el inversor no 
está conmutando y por ello se conoce cómo disipación estática de potencia. El inversor de la figura 
1.32 no muestra disipación estática de potencia, que es una ventaja definitiva, pero, desafortunada- 
mente, surge otra componente de disipación de potencia cuando existe capacitancia entre el nodo 
de salida del inversor y tierra. Éste es casi siempre el caso, porque los dispositivos que implementan 
los interruptores tienen capacitancias internas, los alambres que conectan la salida del inversor a 
otros circuitos tienen capacitancias y, por supuesto, hay la capacitancia de entrada de cualquier 
circuito que el inversor excite. Ahora, como el inversor pasa de un estado a otro, debe circular co- 
rriente por el(los) interruptor(es) para cargar (y descargar) la capacitancia de carga. Estas corrientes 
dan lugar a disipación de potencia en los interruptores, llamada potencia dinámica. En el capítulo 
5 estudiaremos disipación de potencia dinámica en el inversor CMOS, y demostraremos que un 
inversor conmutado a una frecuencia de f Hz exhibe una disipación de potencia dinámica de 


Peinámica = /CVhp (1.32) 


donde C es la capacitancia entre el nodo de salida y tierra, y Vp es el voltaje de fuente de 
alimentación. Este resultado se aplica (aproximadamente) a todos los circuitos inversores. 


- Retardo de propagación 


Puesto que el comportamiento dinámico de amplificadores se especifica en términos de su respuesta 
en frecuencia, el de inversores se caracteriza en términos del retardo entre conmutación de vu, (de 
bajo a alto o viceversa) y el cambio correspondiente que aparezca a la salida. Este retardo, llamado 
tiempo de propagación, surge por dos razones: los transistores que estructuran los interruptores 
exhiben tiempos de conmutación finitos (diferentes de cero), y la capacitancia que está inevitable- 
mente presente entre el nodo de salida del inversor y tierra necesita cargarse (o descargarse, según 
sea el caso) antes de que la salida llegue a su nivel requerido de Voy O Vo,. Analizaremos los 
«tiempos de conmutación del inversor en capítulos subsiguientes. Este estudio depende del profundo 
conocimiento de la respuesta en tiempo de circuitos de una constante de tiempo (STC); en el 
apéndice F se presenta un repaso de este tema. Para nuestros propósitos aquí, recordemos al lector 
la ecuación clave para determinar la respuesta a una función escalón: 

Considera una entrada de función de escalón aplicada a una red STC de tipo de paso bajo o de paso 
alto, y hágase que la red tenga una constante de tiempo 7. La salida en cualquier tiempo 1 está dada por 


IA) = Y. (Ya Yo)" (1.33) 


donde Y.. es el valor final, es decir, el valor hacia el que se dirige la respuesta, y Yo es el valor de : 
la respuesta inmediatamente después de + = 0. Esta ecuación expresa que la salida en cualquier 
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tiempo f es igual a la diferencia entre el valor final Y.. y un intervalo cuyo valor inicial es Y. — Yọ 
y que se contrae exponencialmente. . 


EJEMPLO 1.6 


- Considere el inversor de la figura 1.31(a) con un condensador C = 10 pF conectado entre la salida 
y tierra. Sean Vpp = 5 V, R= 1 KQ, Ra = 100 Q y Vatsa = 0.1 V. Si a 1=0, y, es bajo y se desprecia 

- el tiempo de respuesta del interruptor, esto es, suponiendo que se abre inmediatamente, encuentre el 
tiempo para que la salida llegue i (Von + Vor). El tiempo a este punto de 50% en la onda de salida 
está definido como retardo de propagación bajo a alto, tpry. 


SOLUCIÓN 


Primero determinamos Vo, que es el voltaje a la salida antes de r = 0. Del circuito equivalente de 
la figura 1.31(b), encontramos 


Voo- Vema. 
s Vor = V offset + R Ron 
=0.1 + 02% 0.1=0.55 V 


A continuación, cuando se abre el interruptor en ż¢ = 0, el circuito toma la forma quese muestra en la 
figura 1.34(a). Como el voltaje en los terminales del condensador no puede cambiar instantáneamente, 


Vo= 5V 


R=1KQ 


Vo 


a) o D, 


Fig. 1.34 Ejemplo 1.6: (a) El circuito inversor después de que el interruptor se abre (es decir, para £ 2 0+. 
(b) Ondas de v; y vo. Se supone que el interruptor opera instantáneamente. vo se eleva exponencialmente, 
comenzando en Voz y dirigiéndose hacia Voy. 
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en t = 0+ la salida todavía será 0.55 V. Entonces el condensador se carga por medio de R, y vo se eleva 
exponencialmente hacia Vpp. La onda de salida será como-se muestra en la figura 1.34(b), y su ecuación 
se puede obtener al sustituir en la ecuación (1.33) vole) = 5 V y vA(0+)= 0.55 V. Entonces 


Volt) = 5 -(S-0.55)e”" 
donde 7 = CR. Para hallar fp, ,, sustituimos 


1 Me 
VoltpLm) = 7 (Von + Vor) 
A 2 d 


1 
> (5 + 0.55) 


El resultado es 


tpiy = 0.69 7 
=0.69RC . 
'=0.69x10 x10" 
= 6.9 ns l 


Concluimos esta sección mostrando en la figura 1.35 la definición formal del tiempo de propagación de 
un inversor. Como se ilustra, se aplica un pulso de entrada con tiempos de elevación y caída finitos 
(diferentes de cero). El pulso invertido a la salida exhibe tiempos finitos de elevación y caída (marcados 
como try y tru, donde el subíndice T denota transición, LH denota bajo a alto y HL denota alto a bajo). 
También hay un tiempo de respuesta entre las formas de entrada y salida. La forma acostumbrada para 
especificar el tiempo de propagación es tomar el promedio del tiempo de propagación de alto a bajo, 
trni, y el tiempo de propagación de bajo a alto, tp... Como se indica, estos tiempos se miden entre los 


Uv; 


Von 
¿VoL + Von) 


Vo L 


Ior + Von) 


VoL 


Fig. 1.35 Definiciones de tiempos de propagación y tiempos de transición del inversor lógico. 
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puntos de 50% de las formas de onda de entrada y salida. También nótese que los tiempos de transición 
están especificados usando los puntos de 10% y 90% de la excursión de salida (Voy — Voz). 


Lira cam A er ro ctas E A o A 


Ejercicios 


1.18 Para el inversor de la figura 1.31, sea Vpp = 5 V, R=1 KQ, Ro, = 100 Q, Vofrser = 0.1 V, V¡=0.8 V y Vi = 1.2 V. 
- Encuentre Vo, Voz, NMy y NM,. También encuentre el promedio de disipación estática de potencia suponiendo que 
el inversor pasa la mitad del tiempo en cada uno de sus dos estados. 


Resp. 5 V;0.55 V; 3.8 V; 0.25 V; 11.1 mW 


1.19 Halle la potencia dinámica disipada en un inversor operado desde una fuente de alimentación de 5 V. El inversor 
tiene una carga de capacitancia de 2 pF y se conmuta a 50 MHz. 


. Resp. 2.5mW 


Resumen 


Una fuente de señales eléctricas se puede representar ya sea 
en la forma de Thévenin (una fuente de voltaje en serie con una 
impedancia de fuente) o en la forma de Norton (una fuente de 
corriente en paralelo con una impedancia de fuente). 


La señal de onda senoidal está completamente caracteri- 
zada por su valor pico (o valor rms que es el pico/W2” ), su 
frecuencia (w en rad/s o fen Hz; w = 27f y f= 1/T, donde T 
es el periodo en segundos) y su fase con respecto a un tiempo 
arbitrario de referencia. 


Una señal puede estar representada ya sea por su forma 
de onda contra tiempo, o como la suma de senoides. Esta 
última representación se conoce como espectro de frecuen- 
cias de la señal. 


Las señales analógicas tienen magnitudes que pueden 
tomar cualquier valor. Los circuitos electrónicos que proce- 
san señales analógicas se llaman circuitos analógicos. Hacer 
muestreo de la magnitud de una señal analógica en instantes 
discretos de tiempo, y representar cada muestra de señal 


mediante un número, resulta en una señal digital. Las señales 


digitales son procesadas por circuitos digitales. 


Las señales digitales más sencillas se obtienen cuando se 
utiliza el sistema binario. Una señal digital toma entonces uno 
de sólo dos valores posibles: bajo y alto (por ejemplo, 0 V y +5 
V), correspondientes a lógica 0 y lógica 1, respectivamente. 


EG Un convertidor analógico a digital (ADC) produce en su 
salida los dígitos del número binario que representan la muestra 


de señal analógica aplicada en su entrada. La señal digital de 
salida se puede entonces procesar usando circuitos digitales. 


3% La característica de transferencia de un amplificador 
lineal, vo contra v,, es una línea recta con pendiente igual a 
la ganancia de voltaje. 


Æ Los amplificadores aumentan la potencia de señal y, por 
lo tanto, requieren fuentes de alimentación de cd para su 
operación. 


EE Se puede obtener amplificación lineal, de un dispositivo 


que tenga una curva característica de transferencia no lineal, .. 


si se utiliza polarización de cd y se mantiene pequeña la 
amplitud de la señal de entrada. 


$ Según sea la señal que se vaya a amplificar (voltaje 
o corriente) y la forma deseada de señal de salida (voltaje o 
corriente), hay cuatro tipos básicos de amplificador: volta- 
je, corriente, transconductancia y transresistencia. En la tabla 
1.1 de la página 24 véanse los modelos de circuito y curvas 
características ideales de estos cuatro tipos de amplificador. 


E Seutilizan señales senoidales para medir la respuesta en 
frecuencia de amplificadores. 


EE La función de transferencia Ts) = VAs/V(s) de un . 


amplificador de voltaje se puede determinar del análisis del 
circuito. Al sustituir s = jw resulta Tw), cuya magnitud 
¡TGw)| es la respuesta en magnitud, y cuya fase $ (w) es Pe 
respuesta en fase, del ROS 


66 


48 INTRODUCCIÓN A LA ELECTRÓNICA 


Los amplificadores se clasifican según la forma de su 
respuesta en frecuencia, |7(jw)!. 


Las redes de una constante de tiempo (STC) son aquellas 
que están compuestas de un componente reactivo (L o C) y 
una resistencia (R), o se pueden reducir a estos elementos. 
La constante de tiempo 7 es L/R o CR. 


Las redes STC se pueden clasificar en dos categorías: de 
paso bajo (LP) y de paso alto (HP). Las redes LP pasan cd y 
bajas frecuencias y atenúan altas frecuencias. Se cumple lo 
opuesto para redes HP. 


La ganancia de un circuito STC de paso bajo (o paso alto) 
cae 3 dB debajo del. valor de frecuencia cero (frecuencia 
infinita) a una frecuencia wọ = 1/7. A altas frecuencias (o bajas 
frecuencias) la ganancia cae a razón de 6 dB/octava o 20 
dB/década. Consulte la tabla 1.2 en la página 32 y las figuras 
(1.23) y (1.24). 

El inversor lógico digital es el elemento básico de circui- 
tos digitales, igual que el amplificador es el elemento básico 
de circuitos analógicos. 
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PROBLEMAS": 


Sección 1.1: Señales 


1.1 Para las representaciones de señal y fuente que 
se muestran en las figuras 1.1(a) y 1.1(b), ¿cuáles son 
los voltajes de salida a circuito abierto que se obser- 


La operación estática del inversor está descrita por la 
curva característica de transferencia de voltaje (VTC). Los 
puntos de ruptura de la curva característica de transferen- 
cia determinan los márgenes de ruido del inversor; consulte 
la figura 1.29. En particular, nótese que NM, = Voy - Viu y 
NM, = Vu — Voz. 


El inversor se estructura mediante el uso de transistores 
que operan como interruptores controlados por voltaje. El 
circuito que utiliza dos interruptores operados en forma 
complementaria resulta en un inversor de alto rendimiento. 


Un parámetro importante de operación del inversor es la 
cantidad de potencia que disipa. Hay dos componentes de 
disipación de potencia: estática y dinámica. El primero es 
un resultado de circulación de corriente ya sea en estado 0 o 
en 1. El segundo se presenta cuando el inversores conmutado . 
y tiene la carga de un condensador. La disipación dinámica 
de potencia está dada aproximadamente por fC Vhp. 


Otro parámetro muy importante de operación del inver- 
sor es su tiempo de propagación (véanse definiciones en la 
figura 1.35). 


Scientific American, número especial sobre Microelectróni- 
ca, septiembre de 1977. 

M. E. Van Valkenburg, Network Analysis, 3a. ed., Prentice- 
Hall, Englewood Cliffs, N.J., 1974, 


varian? Si, para cada una, los terminales de salida se 
ponen en cortocircuito (es decir, se unen sus alam- 
bres) ¿cuál sería la corriente que circularía? Para que 
las representaciones sean equivalentes, ¿cuál debe ser 
la relación entre vs, is y R,? 


1 Los problemas un poco difíciles están marcados con un asterisco (*); los más difíciles están marcados con dos eN. 


y los muy difíciles con tres (***), 


2 Los problemas orientados al diseño están marcados con una D. 


1.2 


Una fuente de señales tiene un voltaje a circuito 
abierto de 10 mV y una corriente a cortocircuito de 10 
uA. ¿Cuál es la resistencia de la fuente? 


Sección 1.2: Espectro de frecuencias de señales 


1.3 


1.4 


1.5 


1.6 


Dé expresiones para las señales de voltaje de onda 
senoidal que tengan: 

(a) amplitud de 10 V pico y Feas de 10 kHz. 
(b) 120 V rms y frecuencia de 60 Hz. 

(c) 0.2 V pico a pico y frecuencia de 1000 rad/s. 
(d) 100 mV pico y un periodo de 1 ms. 

Las medidas tomadas de una señal de onda cuadrada 
mediante un voltimetro selectivo de frecuencia (lamado 
analizador de espectro) muestran que su espectro con- 
tiene componentes adyacentes (líneas espectrales) a 98 
kHz y 126 kHz, de amplitudes 63 mV y 49 mV, respec- 
tivamente. Para esta señal, ¿cuál sería su frecuencia y 
amplitud por medición directa de la fundamental? ¿Cuál 
es el valor rms de la fundamental? ¿Cuál es la amplitud 
pico a pico y periodo de la onda cuadrada de origen? 
Para una señal de audio de onda cuadrada de 10 kHz, 
¿qué fracción de la energía disponible es captada por 
un oyente, adulto promedio de unos 40 años de edad, 
cuya capacidad auditiva se extiende sólo hasta 16 
kHz? 

¿Qué fracción de la energía contenida en una onda 
cuadrada de frecuencia f y amplitud pico a pico de 2 
V está contenida en la armónica a frecuencia 9f? 


Sección 1.3: Señales analógicas y digitales 


D1.7 


Un joven ingeniero, ocupado en las primeras etapas 
de diseño de un nuevo producto, comienza a evaluar 
diversas técnicas existentes para presentaciones de 


información. Uno de los requisitos del diseño es ex- * 


hibir un valor proporcional a la cantidad en la que una 
variable de voltaje interno excede de cero. Entre las 
muchas opciones que él considera está el uso de una 
pantalla de LED (diodos emisores de luz) de uno o de 
dos dígitos. En cualquier caso, el valor cero no se 
muestra. Además, en el caso de dos dígitos, los ceros 
iniciales o característicos deben suprimirse. Es evi- 
dente que más de dos dígitos son demasiado costosos, 
utilizan demasiado espacio y son más precisos de lo 
necesario. Algunas de las preguntas que se hace son 
las siguientes: en cada caso: (a) ¿cuál es el número de 
valores distintivos que se pueden exhibir? (b) ¿Cuál 
es el valor máximo (“a plena escala”)? ¿Cuál el valor 
mínimo? ¿Cuál es la “escala dinámica” (expresada por 
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la razón entre el valor máximo y el mínimo mostrado 
como “L a S” o como un entero)? ¿Cuál es la “preci- 
sión” (expresada por la razón entre el cambio mínimo 
en pantalla y el valor a plena escala, como porcenta- 
je)? 


1.8 Délarepresentación binaria de los siguientes números 


decimales: 0, 7, 12, 33 y 57. 


1.9 Considere un convertidor analógico a digital (ADC) 


de N bits cuya entrada analógica varia entre 0 y Vps 
(donde el subíndice FS denota “full scale”, es decir, ` 


- plena escala). 


(a) Demuestre que el mínimo bit elias 
(LSB) corresponde a un cambio en la señal 


Ves 
analógica de WT . Ésta es la resolución del 


convertidor, 

(b)  Convénzase el lector de que el error máximo en 
la conversión (llamado error de cuantización) 
es la mitad de la resolución, es decir, error de | 
cuantización = V¿y/2(2* — 1). 

(c) Para Vrs = 10 V, ¿cuántos bits se necesitan para 
obtener una resolución de 10 mV o mejor? ¿Cuál 
es la resolución real obtenida? ¿Cuál es el error 
de cuantización resultante? 


4.10 E la figura P1.10 se muestra el circuito de un con- 


vertidor digital a analógico (DAC) de N bits. Cada uno 
de los N bits de la palabra digital qué se va a convertir 
controla uno de los interruptores. Cuando el bit es 0, el 
interruptor está en la posición marcada como 0; cuan- 
do el bit es 1, el interruptor está en la posición marcada 
como 1. La salida analógica es la corriente io. Vref es 
un voltaje constante. de referencia. 

(a) Demuestre que 


Vier [ bi , Da by 
ar. 77 


(b) ¿Cuál bit es el mínimo significativo? ¿Cuál el 
máximo significativo? 

(c) Para Ver = 5 V, R= 5 KQ y N= 4, encuentre el 
máximo valor de ¡y obtenido. ¿Cuál es el cambio 
en ¡o resultante de cambiar el mínimo bit signi- 
ficativo dé 0 a 1? 


Sección 1.4: Amplificadores 


4.11 Un amplificador de potencia de audio en particular 


necesita una señal senoidal de entrada de 1 V rms para 
producir una salida de 0.5 V pico. La resistencia de 
entrada del amplificador es de 120 KQ. La carga es un 
pequeño altavoz con una resistencia equivalente de 
8 Q. ¿Cuales ganancia de voltaje, ganancia de corrien- 
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te y ganancia de potencia caracterizan este sistema? 
Exprese cada una como una razón y en dB. 


Un amplificador tiene una ganancia de corriente de 60 
.dB y una ganancia de potencia de 50 dB. Encuentre 


su ganancia de voltaje. 

Un amplificador que opera desde una fuente de ali- 
mentación de +15 V entrega'una señal de salida de 
onda senoidal de 24 V pico a pico a una resistencia 
de carga de 2 KQ. El amplificador toma un prome- 
dio de corriente de 2 mA de cada una de sus dos 
fuentes de alimentación y una corriente insignificante 
de la fuente de entrada de señal. Encuentre la potencia 
disipada en el circuito amplificador. 

Un amplificador que opera desde una fuente de ali- 
mentación de +15 V tiene una característica de trans- 
ferencia lineal excepto para saturación de salida a 


+13 V. Si la ganancia del amplificador es de 100 V/V, - 
encuentre el valor rms de la máxima señal de onda | 


senoidal que se puede aplicar en la entrada sin recortar 
la salida. 

Un amplificador diseñado para usar un solo transistor 
de óxido metálico semiconductor (MOS) tiene la ca- 
racterística de transferencia 


Vo =10- S(u, - 2Y 


donde v; y vo están en volts. Esta característica de 
transferencia aplica para 2 < y, € vo + 2 y vo positivo. 
En los límites de esta región el amplificador se satura. 
(a) Dibuje y aplique correctamente leyenda a la 
característica de transferencia. ¿Cuáles son los 
niveles de saturación L, y L_ y los valores corres- 
pondientes de u? 

Polarice el transistor para obtener un voltaje de 
salida de cd de 5 V. ¿Cuál valor de voltaje de cd 
de entrada Y, se requiere? 

Calcule el valor de una ganancia de voltaje de 
pequeña señal en el punto de polarización. 

Si se superpone una señal senoidal de entrada al 
voltaje de polarización de cd V,, es decir, 


(b) 


(c) 
(d) 


v= V; + V; cos wt 


D.1.16 


encuentre el vo resultante. Con la identidad trigono- 
métrica cos” 9=1 +1 cos 20, exprese vo como la suma 
de una componente de cd, una componente de señal 
con frecuencia w y una componente senoidal con 
frecuencia 2w. Esta última componente es indeseable 
y es un resultado de la característica de transferencia 
no lineal del amplificador. Si es necesario limitar 
la razón entre la componente de segunda armónica 
y la componente fundamental a 1% (esta razón se 
conoce como distorsión de la segunda armónica), 
¿cuál es el correspondiente límite superior en V;? 

Un amplificador de transistores tiene una característi- 
ca de transferencia que se puede describir mediante la 
ecuación 


vo= 17-10 y, 


para 0.3 V < vo < 10 V. En los límites de estos valores, 
el amplificador se satura. Trace la curva característica 
de transferencia y encuentre el valor del voltaje de 
entrada de cd Y, necesario para polarizar el amplifica- 
dor, de modo que el voltaje de salida de cd sea 5 V. 
Para señales v; superpuestas al voltaje de polarización 
V, encuentre la ganancia de voltaje del amplificador. 
Si v; es senoidal, encuentre su máxima amplitud po- 
sible sin recortar la salida. 


Sección 1.5: Modelos de circuitos para 
amplificadores 


1.17 


1.18 


Considere el modelo de circuito de amplificador de 
voltaje que se muestra en la figura 1.17(b), en que 
A,, = 10 V/V en las siguientes condiciones: 

(a) R¿=10R,, R,=10R, 

(b) Ri= Re R¿=Ro 

(c) R¡=Rs/10, R; = Ro/10 

Calcule la ganancia total de voltaje vv, en cada caso, 
expresada tanto directamente como en dB. 

Un amplificador con 40 dB de ganancia de voltaje a 
circuito abierto y pequeña señal, una resistencia de 


D1.19 


entrada de 1 MQ, y una resistencia de salida de 
10 Q, excita una carga de 100 Q. ¿Qué ganancias 
de voltaje y potencia (expresadas en dB) esperaría el 
lector con la carga conectada? Si el amplificador tiene 
una limitación de corriente de salida pico de 100 mA, 
¿cuál es el valor rms de la máxima entrada de onda 
senoidal para la que es posible una salida no distor- 
sionada? ¿Cuál es la correspondiente potencia de sa- 
lida disponible? 

Un diseñador está considerando varias alternativas 
por medio de una fuente de señales equipada con una 


` resistencia de fuente de 100 kQ para excitar un resistor 


D1.20 
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de carga de 100 (2; dispone de dos tipos de módulos de 
amplificador, cada no con una ganancia sin carga (4o) 
de 100 V/V. El módulo A tiene una resistencia de 
entrada de 10 kQ y una resistencia de salida de 1 KQ, 
mientras que el módulo B tiene una resistencia de 


“entrada de 1 kQ y una resistencia de salida de 10 KQ. 


Calcule la ganancia disponible con un solo módulo de 
cualquiera de estos dos tipos. ¿Cuál módulo es más 
eficiente? ¿Qué ganancia se puede obtener usando dos 
de los módulos “más eficientes”? 

Un diseñador dispone de amplificadores de voltaje 
equipados con una resistencia de entrada de 10 kQ, 
una resistencia dé salida de 1 kQ y una ganancia de 
voltaje a circuito abierto de 10. La fuente de señales 
tiene una resistencia de 10 kQ, proporciona una señal 
de 10 mV rms y es necesario dar una señal de por lo 
menos 2 V rms a una carga de 1 kQ. ¿Cuántas etapas 
de amplificador se necesitan? ¿Cuál es el voltaje de 
salida que en realidad se obtiene? 


Diseñe un amplificador que proporcione 0.5 W de po- 


- tencia de señal a una resistencia de carga de 100 Q. 


D1.22 


La fuente de señal proporciona una señal de 30 mV 

rms y tiene una resistencia de 0.5 MO. Se cuenta con 

tres tipos de etapas de amplificador de voltaje: ` 

(1) un tipo de alta resistencia de entrada con R,= 1 
MQ, Ar = 10 y R¿= 10 kQ; . 

(2) un tipo de alta ganancia con R; = 10 KQO, A = 
100 y R¿= 1 KQ; 

(3) un tipo de baja resistencia de salida con R; = 
10 KQ, 4.0= 1 y R,=20 Q. 

Diseñe un amplificador adecuado que utilice una 

combinación de estas etapas. Este diseño debe utilizar 

el mínimo número de etapas. Encuentre el voltaje de 

carga y la potencia de salida factible. 

Es necesario diseñar un amplificador de voltaje acti- 

vado por una fuente de señales que tiene 10 mV pico 

de amplitud, y una resistencia de fuente de 10 kQ, para 

alimentar una salida pico de 3 V en los terminales de 

una carga de 1 KQ. 


D1.23 
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1.25 
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(a) “¿Cuál es la. ganancia de voltaje necesaria de la 
fuente a la.carga? 

(b) Si la corriente pico disponible desde-la fuente es 
0.1 4A, ¿cuál es la mínima resistencia de entrada 
permitida? Para el diseño con su valor de R;, 
encuentre la ganancia total de corriente y la 
ganancia de potencia. 

(c) Si la friente de alimentación del amplificador 
limita a 5 V el valor pico del voltaje de salida a 
circuito abierto, ¿cuál es la máxima resistencia 
de salida permitida? 

(d) Para el diseño con-R; como en (b) y R, como en 
(c), ¿cuál es el valor necesario de ganancia de 


he 
del amplificador? 

(e) Si, como: posible opción de. diseño, el lector 
puede aumentar R, al valor más cercano de la 
forma 1 x 10” Q y reducir R, al valor más cercano 
de la forma 1 x 10” Q, encuentre (i) la resistencia 
de entrada que se puede alcanzar; (ii) la resisten- 
cia de salida disponible; y (iii) la ganancia de 
voltaje a circuito abierto ahora necesarias para 
satisfacer las especificaciones. 

Un amplificador de voltaje equipado con una resisten- 

cia de entrada de 10 KQ, una resistencia de salida de 

200 Q y una ganancia de 1000 V/V está conectado 

entre una fuente de 100 kQ que tiene un voltaje a 

circuito abierto de 10 mV y una carga de 100 Q. Para 

esta situación: 

(a) ¿Cuál voltaje de salida resuita?.. 

(b) ¿Cuál es la ganancia de voltaje de la fuente a la 
carga? 

(c) ¿Cuál es la ganancia de voltaje de la entrada del 
amplificador a la carga? 

(d) Si el voltaje de salida en los terminales de la carga 
es el doble del necesario, y hay signos de sobre- 
carga interna dél amplificador, sugiera la ubica- 
ción y valor de un solo resistor que produciría la 

` salida deseada. Seleccione un circuito que ocasio- 
ne mínima alteración a un circuito en operación. 

- (Sugerencia: Utilice conexiones en po en 
lugar de en serie.) 

Un amplificador de corriente para el que R;= 1 Ko, R,= 

10 kQ y A; = 100 A/A se va a conectar entre una fuente 


i OE Y 
voltaje a circuito abierto (e decir, — 


i 


de 100 mV que tiene una resistencia de 100 kQ y una . 


carga de 1 KQ. ¿Cuáles son los valores de ganancia de 
corriente idi; de ganancia de voltaje u/u,, y de ganancia 
de potencia, expresados directamente y en dB? 

Un amplificador de transconductancia equipado con R; = 
2 KQ, Grn = 40 mA/V y Ro = 20 KQ es alimentado con 
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una fuente de voltaje que tiene una resistencia de fuente torizado, en términos de « y r, del transistor, y los 
de 2 kQ y está cargado con una resistencia de 1 kQ. valores de los resistores externos. 
Encuentre la ganancia de voltaje factible. 

D**4.26 Se pide a una diseñadora que proporcione, en los 
terminales de una carga de 10 kQ, la suma ponderada 
Vo = 10v, + 20%, de señales de entrada vj y vz, cada 
una equipada con una resistencia de fuente de 10 kQ. 
Ella cuenta con varios amplificadores de transconduc- 

- tancia para los que las resistencias de entrada y salida 
son ambas de 10 KQ, y Gm =-20 mA/V, junto con 
una selección de resistores apropiados. Trace la topo- 
logía de un amplificador apropiado, con resistores 
adicionales seleccionados para dar el resultado desea- 
do. (Sugerencia: En su diseño, haga arreglos para 
sumar corrientes.) 

1.27 En la figura P1.27 se muestra un amplificador de 
transconductancia cuya salida se retroalimenta a su 
entrada. Encuentre la resistencia de entrada R; de la = = 
red resultante de un puerto. (Sugerencia: Aplique un Fig: P1.29 
voltaje de prueba v entre los dos terminales de entra- genT 
da y encuentre la corriente i, tomada de la fuente; i 
entonces Rin = Usiz.) 


1.30 Para el circuito que se muestra en la figura P1.30, 
demuestre que 
N 
Ub rrt (8+ DRe 


veo Re 
va Re+[ro(8+1)] 


Evalúe estas ganancias de voltaje para B= 100, r, = 
2.5 KQ, R¿=1kQ y R¿=10k0. 


Rin 
Fig. P1.27 


1.28 Consulte la figura 1.1%(c). Un:BJT, polarizado debida- 
mente, se utiliza como amplificador de emiser común 
(con emisor a tierra) con E a tierra, un voltaje de fuente 
v; con resistencia R, conectada a B, y una resistencia de 
carga R; conectada entre C y tierra. Obtenga una expre- 
sión para hallar la ganancia de voltaje uy/v,, donde v, es 

_el voltaje medido en los terminales de R,. Evalúe la 
ganancia de voltaje para el caso de R, = 5 KQ, r, = 
5 KQ, Zm = 40 mANÑV y R,¿=5k0Q. 

1.29 Mediante la sustitución del transistor del circuito de- 
la figura P1.29 con el modelo a pequeña señal de la 
figura 1.19(d), encuentre una expresión para hallar 
la ganancia de voltaje v/v, del amplificador transis- Fig. P1.30 


(a) 


Fig. P4.32 


1.31 


1.32 


Un amplificador con una resistencia de entrada de 
10 kQ, cuando es excitado por una fuente de corrien- 
te de 1 pA y una resistencia de fuente de 100 kQ, tiene 
una corriente de salida a cortocircuito de 10 mA y un 
voltaje de salida a circuito abierto de,10 V. Cuando 


alimenta una carga de 4 KQ, ¿cuál es la ganancia de -* 


voltaje, ganancia de corriente y ganancia de potencia 
expresadas como razones y en dB? 

En la figura P1.32(a) se muestran dos amplificadores 
de transconductancia conectados en una configura- 
ción especial. Encuentre v, en términos de v; y u,. Sea 
£m= 100 mA/V y R=5 KQ. Si v; =u,= 1 V, encuentre 
el valor de v,. También encuentre v, para el caso en 
que vı = 1.01 V y v = 0.99 V. (Nota: Este circuito 
recibe el nombre amplificador diferencial y tiene el 
simbolo que se muestra en la figura 1.32(b). Un tipo 
particular de amplificador diferencial, conocido como 
amplificador operacional, se estudia en el capítulo 2.) 


Sección 1.6: Respuesta en frecuencia 
de amplificadores 


1.33 


1.34 


Por medio de la regla del divisor de voltaje obtenga 
las funciones de transferencia Ts) = V(sY/V,(s) de 
los circuitos que se muestran en la figura 1.22, y 
demuestre que las funciones de transferencia son de 
la forma dada en la parte superior de la tabla 1.2. 

En la figura P1.34 se muestra una fuente de señales 
conectada a la entrada de un amplificador. Aquí, R, es 
la resistencia de la fuente, y R; y C; son la resisten- 
cia de entrada y capacitancia de entrada, respectiva- 
mente, del amplificador. Obtenga una expresión para 


Fig. 


1.35 
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Uo 


P1.34 


V;(s¥V,;(s) y demuestre que es del tipo STC de paso 
bajo. Encuentre la frecuencia de 3 dB para el caso 
R,= 10 KQ, R,= 100 kQ y C; = 10 pF. 

Para el circuito que se muestra en la figura P1.35, 
Yas) 
LON 
(Utilice la forma estándar apropiada de la tabla 1.2.) 


encuentre la función de transferencia 1(s) = 


¿Es ésta una red de paso alto o de paso bajo? ¿Cuál 


es su transmisión a frecuencias muy altas? [Estime 
esto directamente, así como haciendo s > œ en 
la expresión para 7s).] ¿Cuál es la frecuencia de fase . 
we? Para Ri = 10 KQ, R¿=20k0Q y C= 1 pF, halle fo. 
¿Cuál es el valor de |T(jwo)|? 


R, 
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Se requiere acoplar una fuente de voltaje V, que tiene 
una resistencia R, a una carga R, por medio de un 
condensador C. Obtenga una expresión para hallar la 
función de transferencia de la fuente a la carga (es 
decir, V¿/V¿) y demuestre que es del tipo STC de paso 
alto. Para R, = 10 kQ y Rı = 40 kQ, encuentre el 
mínimo condensador de acoplamiento que resulte en 
una frecuencia de 3 dB no mayor de 10 Hz. 

Los amplificadores de voltaje de ganancia unitaria del 
circuito de la figura P1.37 tienen resistencias de en- 
trada infinitas y resistencias de salida cero, y así 
funcionan como separadores perfectos. Convénzase 
el lector de que la ganancia total V/V; caerá 3 dB 
debajo del valor a cd a la frecuencia para la que la 
ganancia de cada circuito RC es 0.75 dB abajo. ¿Cuál 
es la frecuencia en términos de CR? 

Un nodo interno de un amplificador de alta frecuencia, 
cuya resistencia de nodo equivalente de Thévenin es 
100 kQ, accidentalmente es derivado a tierra por un 
condensador (es decir, el nodo es conectado a tierra 
por medio de un condensador), por un error de manu- 
factura. Si el ancho de banda medido de 3 dB del 
amplificador se reduce de los esperados 5 MHz a 100 
kHz, estime el. valor del condensador de derivación. 


. Si la frecuencia de corte original se puede atribuir a 


o*1.39 


un pequeño condensador parásito en el mismo nodo 
interno (es decir, ente el nodo y tierra), ¿cuál estima 
el lector que sería? 

Una diseñadora que desea hacer bajar la respuesta 
total de alta frecuencia de un amplificador de tres 
etapas, a 10 kHz, considera poner en derivación uno 
de los dos nodos entre la salida de una etapa y la 
entrada de la siguiente etapa a tierra con un pequeño 
condensador. Cuando mide la respuesta total en fre- 
cuencia del amplificador, ella pone en derivación un 
condensador de 1 nF, primero al nodo A, luego al nodo 
B, haciendo bajar la frecuencia de 3 dB de 1 MHz a 
100 kHz y 20 kHz, respectivamente. Si ella sabe que 
cada etapa amplificadora tiene una resistencia de en- 
trada de 100 KQ, ¿cuál resistencia de salida debe tener 
la etapa excitadora en el nodo A? ¿Y en el nodo B? 
¿Qué valor de condensador debe ella conectar a cuál 


D1.40 


"4.41 


*1.42 


nodo para resolver su problema de diseño más econó- 
micamente? 

Un amplificador que tiene una resistencia de entrada 
de 100 kQ y una resistencia de salida de 1 kQ se va a 
acoplar, por medio de un condensador, a una fuente 
de 20 kQ y una carga de 2 kQ. Los condensadores de 
que se dispone tienen valores sólo de la forma 1 x 107” 
F. ¿Cuáles son los valores de los condensadores de 
valor más pequeño necesarios para asegurar que la 
frecuencia de fase asociada con cada uno sea menor 
de 100 Hz? ¿Cuáles frecuencias reales de fase resul- 
tan? Para la situación en que el amplificador básico 
tiene una ganancia de voltaje a circuito abierto (Aro) 
de 100 V/V, encuentre una expresión para 7T(s) = 
VIVAS). 

Cuando se mide experimentalmente, se encuentra que 
un amplificador tiene una ganancia de banda media 
de 20 V/V a 5 kHz con un desfasamiento de 180° a 
5 kHz, 135° a 50 Hz y 225° a 500 kHz. ¿Cuáles son 
sus frecuencias 2 3 dB? Encuentre una expresión para 
su función de transferencia. ¿Cuál es el límite de fre- 
cuencias sobre las que la ganancia excede de 23 dB? 
¿0 dB? Si los condensadores conectados en cada una 
de las dos redes de una constante de tiempo se dupli- 
can en valor, ¿en qué se convierten las frecuencias de 
3 dB? 

Un amplificador de voltaje tiene la función de trans- 
ferencia 


100 
h aa 


Por medio de gráficas de Bode para redes STC de paso 
bajo y paso alto (figuras 1.23 y 1.24), trace una gráfica 
de Bode para |4,. Dé valores aproximados para obte- 
ner una magnitud de ganancia a f= 10, 10°, 10%, 10%, 
10%, 10% y 10”:Hz. Encuentre el ancho de banda del 
amplificador (definido como la escala de frecuencia 
sobre la que la ganancia permanece dentro de 3 dB del 
valor máximo). 


Fig. P1.43 


4.43 


D**2.44 


Para el circuito que se muestra en la figura P1.43, 
primero, evalúe T(s)= V(s/V.s) y la correspondiente 
frecuencia de corte (de fase). En segundo término, 
evalúe T (s) = VAS! V(s) y la correspondiente fre- 
cuencia de corte. Ponga cada una de las funciones de 
transferencia en la forma estándar (véase la tabla 1.2) 
y combinelas para formar la función total de transfe- 
rencia, (s) = Tás) x Tos). Trace una gráfica de 
magnitud de Bode para |7(jw)|. ¿Cuál es el ancho 
de banda entre puntos de corte de 3 dB? 

Un amplificador de transconductancia que tiene el 
circuito equivalente que se muestra en la tabla 1.1 es 
alimentado con una fuente de voltaje V, que tiene una 
resistencia de fuente R,, y su salida está conectada a 
una carga formada por una resistencia R, en paralelo 
con una capacitancia C,. Para valores dados de R,, R, 
y C; es necesario especificar los valores de los pará- 
metros amplificados R; Gm y Ro para satisfacer las 
siguientes limitaciones de diseño: 


» (1) Como máximo se pierde x% de la señal de entra- 


da al acoplar la fuente de señal al amplificador 
(es decir, Y, 2 [1 — (x/100)]Y,). 

(2) La frecuencia de 3 dB del amplificador es igual 
o mayor que un valor especificado fas. 

(3) La ganancia de cd V,/V, es igual o mayor que un 
valor especificado Ap. 

Demuestre que estas limitaciones pueden ser satisfe- 

chas al seleccionar 


22[2-1]e 
xX 


P E 
°- 2rf48C, — (UR) 


Ay[1 - (x/100)] 
(RL Ro) 


- Encuentre R, Ro y Gm para R, = 10 KQ, x = 20%, Ap = 
80, R= 10 kQ, C= 10 pF y fas = 3 MHz. 


R 


Gm 2 


.45 


73 


PROBLEMAS 55 


Utilice la regla del divisor de voltaje parà hallar la 
función de transferencia V (sX) Vs) del circuito de 
la figura P1.45. Demuestre que la función de transfe- 
rencia se puede hacer independiente de la frecuencia 
si aplica la condición C¡R, = CR}. En estas con- 
diciones se dice que el circuito es un atemuador 
compensado. Fncuentre la transmisión del atenua- 
dor compensado en términos de R, y Ro. 


Fig. P1.43 


*1.46 Un amplificador con respuesta a frecuencia del tipo 


que se muestra en la figura 1.21 se especifica para 
tener un desfasamiento de magnitud no mayor a 11.4 
sobre el ancho de banda del amplificador, que se 
extiende de 100 Hz a 1 kHz. Se ha encontrado que la 
caída de ganancia en el extremo de baja frecuencia 
está determinada por la respuesta de un circuito STC 
de paso alto, y que en el extremo de alta frecuencia 
está determinada por un circuito STC de paso bajo. 
¿Cuáles espera el lector que sean las frecuencias de 
corte de estos dos circuitos? ¿Cuál es la caída en 
ganancia en decibeles (en relación con la máxima ga- 
'nancia) a las dos frecuencias que definen el ancho de 
banda del amplificador? ¿Cuáles son las frecuencias 
a las que la caida en ganancia es 3 dB? 
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Fig. P1.47 


24.47 


En la figura P1.47 se muestra, un amplificador sinto- 
nizado, o de pasabanda. Obtenga su función de trans- 
ferencia T(s) = Vs Vs) y encuentre Ti) y [TGw)l. 
¿Cuál es el valor de gananciaaw=0yaw=0o?¿A 
qué frecuencia es máxima la ganancia? Encuentre las 
dos frecuencias a las que la ganancia cae 3 dB debajo 
del valor máximo. El ancho de banda de 3 dB del 
amplificador es la diferencia entre estas dos frecuen- 
cias. Encuentre su valor. (Sugerencia: La salida máxi- 
ma “se presenta a la frecuencia para la que la 
impedancia equivalente en paralelo de L y C es infi- 
nita.) 


Sección 1.7: El inversor lógico digital 


1.48 


1.49 


1.50 


1.51 


Se especifica un inversor lógico digital para tener V,, = 
1.5 V, Vm =2.7 V, VoL =0.6 V y Von = 3.7 V. Encuentre 
los márgenes alto y bajo de ruido, NM, y NM,. 

La curva característica de transferencia de voltaje de 
un inversor lógico en particular está modelada por tres 
segmentos de recta en la forma que se muestra en la 
figura 1.29. Si Vy = 1.5 V, Vip = 2.5 V, Vo, = 0.5 V y 
Vo = 4 V, encuentre (a) los márgenes de ruido, (b) el 
valor de uy al que vo = uy (conocido como el umbral 
del inversor), y (c) la ganancia de voltaje en la región 
de transición. 

Para un diseño de inversor en particular que utili- 
za una fuente de alimentación Vpp, Vo, = 0.1 Vop, 
Voy= 0.8 Vop» Vi =0.4 Vopy Vi = 0.6 Vop- ¿Cuáles 
son los márgenes de ruido? ¿Cuál es el ancho de la 
región de transición? Para un mínimo margen de ruido 
de 1 V, ¿qué valor de Vpp se necesita? . 

Una conocida familia de circuitos lógicos, estudiada 
en el capítulo 14, es la lógica de transistor a transistor 
(TTL). Existen comercialmente compuertas lógicas 
TTL y otros elementos en paquetes integrados a 
pequeña escala (SSI) y a escala media (MSI). Estos 
paquetes se pueden ensamblar en tarjetas de circuito 
impreso para implementar un sistemia digital. Las 
hojas de datos de dispositivos dan las siguientes 


especificaciones del inversor TTL básico (del tipo 
SN 7400): 

Nivel de entrada de lógica 1 necesario para asegurar 
un nivel de lógica 0 a la salida: MIN (mínimo) 2 V 


` Nivel de entrada de lógica O necesario para asegurar 
un nivel de lógica 1 a la salida: MAX (Máximo) 0.8 V 


Voltaje de salida de lógica 1: MIN 2.4 V, TYP (típico) 
3.3 V 


Voltaje de salida de lógica 0: TYP 0.22 V, MAX 0.4 V 


Corriente de alimentación de nivel de lógica 0: TYP 
3 mA, MAX 5 mA 


Corriente de alimentación de nivel de lógica 1: TYP 
1 mA, MAX 2 mA 


Tiempo de propagación a nivel de lógica 0 (tpy,): TYP 
7 ns, MAX 15 ns 


Tiempo de propagación a nivel de lógica 1: (tp, y): 
TYP 7 ns, MAX 22 ns 


(a) Encuentre los valores para el peor de los casos 
de márgenes de ruido. 

(b) Si se supone que el inversor está 50% del tiempo 
en el estado 1 y 50% en el estado 0, encuentre el 
promedio de disipación de potencia estática en un 
circuito típico. La fuente de alimentación es de 5 V. 

(c) Si se supone que el inversor activa una capaci- 
tancia C,¿=45 pF y se conmuta a razón de 1 MHz, 
utilice la fórmula de la ecuación (1.32) para 
estimar la disipación de potencia dinámica. 

(d) Encuentre el tiempo de propagación fp. 


1.52 _Considere un inversor implementado como en la figu- 


ra 1,31(a). Sea Vpp = 5 V, R =2 KQ, Vore = 0.1 V, 

Ron = 200 Q, VL =1VyVp=2V. 

(a) Encuentre Voz, Von, NMy y NML. 

(b) El inversor está excitando N inversores idénti- 
cos. Cada uno de estos inversores de carga, O 


=à 
an 
a) 


1.54 


1.55 
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inversores de divergencia de salida (fan-out) 
como suelen llamarse, está especificado para 
requerir una corriente de entrada de 0.2 mA 
cuando el voltaje de entrada sea alto, y cero 
corriente cuando el voltaje de entrada sea bajo. 
Al observar que las corrientes de entrada de los 
inversores de divergencia de salida tendrán que 
alimentarse a través de R del inversor de excita- 
ción, encuentre el valor resultante de Voy y NMy, 
como función del número de inversores N de 
divergencia de salida. De esto encuentre el valor 
máximo que N pueda tener mientras el inversor 
todavía se encuentre dando un valor NM, por lo 
menos igual a su NM,. 

(c) Encuentre la disipación de potencia estática del 
inversor en los dos casos: (i) la salida es baja, y 
(ii) la salida es alta y excita la máxima divergen- 
cia de salida encontrada en (b). 

Se implementa un inversor lógico mediante el uso del 

circuito de la figura 1.32 con interruptores que tienen 

Ron = 1 KQ, Vop=5 V y Vu = Vip = Vop/2. 

(a) Encuentre Voz, Von, NM, y NM. 

(b) Si y, se eleva instantáneamente de 0 a +5 V y si 
se supone que los interruptores operan instantá- 
neamente, es decir, en f = 0, el interruptor de 
conexión (PU) se abre y el de desconexión (PD) 
se cierra, encuentre una expresión para hallar 
Volt) suponiendo que una capacitancia C está 
conectada entre el nodo de salida y tierra. De esto 
encuentre el tiempo de propagación alto a bajo 
(trL) para C = 1 pF. También encuentre try, 
(véase la figura 1.35). 

(c) Repita (b) para el caso en que y, caiga instantá- 
neamente de +5 a0 V. De nuevo suponga que PD 
se abre yPU se cierra instantáneamente. Encuen- 
tre una expresión para hallar vo(f), y de esto 
encuentre tp, y Y try. 

Para el inversor en modo de corriente que se muestra 


` en la figura 1.33, sea Vcc = 5 V, Igg= 1 mA, y Re = 


Re, = 2 KQ. Encuentre Vo, y Vo. 

Considere un inversor lógico del tipo que se muestra 
en la figura 1.32. Sea Vpp = 5 V, y una capacitancia 
de 10 pF conectada entre el nodo de salida y tierra. Si 
el inversor se conmuta a razón de 100 MHz, utilice la 
expresión de la ecuación (1.32) para estimar la disipa- 
ción de potencia dinámica. ¿Cuál es el promedio de 
corriente tomada de la fuente de alimentación de cd? 
Deseamos investigar el diseño del inversor que se 
muestra en la figura 1.31(a). En particular, deseamos 
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determinar el valor de R. La selección de un valor 

apropiado de R se determina por dos consideraciones: 

tiempo de propagación y disipación de potencia. 

(a) Muestre que si v; cambia instantáneamente de 
alto a bajo, y si se supone que el interruptor abre 
instantáneamente, el voltaje de salida obtenido 
.en la capacitancia de carga C será 


volt) = Von — (Von - Vane” 


donde 7, = CR. De esto demuestre que el tiempo 
necesario para que Volt) llegue al punto de 50%, 
i (Von + VoL), es 


tp. = 0.69CR 


(b) Siguiendo un estado estable, si ù; se hace alto y 
suponiendo que el interruptor cierra inmediata- 
mente y tiene el circuito equivalente de la figura 
1.31, demuestre que la salida cae exponencial- 
mente según 


vt) = Vor + (Voy — Vane” 


donde 7, = C(RI|Ron) = CRo, para Ron < R. 
De esto demuestre que el tiempo para que vo(t) 
llegue al punto de 50% es 


tpl F 0.69CRon 


(c) Utilice los resultados de (b) y (c) para obtener el 
l tiempo de propagación del inversor, definido 
como el promedio de fp, y y tp, como 


Tp =0.35CR, para Ron < R 


(d) Si se supone que Vota del interruptor es mucho 
menor que Vpp, demuestre que para un inversor 
que pasa la mitad del tiempo en el estado 0 y la 
mitad del tiempo en el estado 1, el promedio de 
disipación de potencia estática es 


y? 
2 R 


(e) Ahora que las variables al seleccionar R deben 
ser obvias, demuestre que para Vpp=5VyC= 
10 pF para obtener un tiempo de propagación no 
mayor de 10 ns y una disipación de potencia 
no mayor de 10 mW, R debe estar en un intervalo 
específico. Encuentre ese intervalo y seleccione 
un valor apropiado para R. Luego determine los 
valores resultantes de fp y P. 
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-Al igual que .los componentes pasivos como son resistores y condensadores, con los que 
suponemos que el lector ya está familiarizado, los circuitos electrónicos, tanto analógicos como 
digitales, se construyen con diodos y transistores. Estos dispositivos electrónicos están hechos de 
silicio semiconductor. El estudio de diodos y transistores de silicio constituye el grueso de la parte I. 

Otro elemento de circuito que no es dispositivo electrónico en el sentido más fundamental, pero 
que existe comercialmente como paquete de circuito integrado (1C), y que posee características 
terminales muy definidas, es el amplificador operacional (op amp). Aun cuando el circuito interno 
del op amp es complejo, ya que por lo general contiene 20 o más transistores, su comportamiento 
terminal casi ideal hace posible tratarlo como elemento de circuito y utilizarlo en el diseño de 
potentes circuitos sin ningún conocimiento de su construcción interna. Nuestro estudio de circuitos 
electrónicos comienza en el capítulo 2 con el op amp de IC.' 

Cada uno de los tres capitulos siguientes se refiere a uno de los dispositivos semiconductores 
básicos: el diodo en el capítulo 3, el transistor de unión bipolar (BJT) en el capitulo 4 y el transistor 
de efecto de campo (FET) en el capítulo 5. Cada capítulo comienza con un estudio de las 
características terminales del dispositivo correspondiente e incluye una descripción de la operación 
física del dispositivo. A continuación se desarrollan modelos apropiados para representar las 
características terminales del dispositivo, y esto es seguido por un estudio del diseño y análisis de 
las configuraciones fundamentales de circuito en que poro general se utiliza el dispositivo. Además 
de varias aplicaciones de diodos, los circuitos transistorizados estudiados comprenden tanto 
amplificadores como inversores digitales lógicos, que son los elementos básicos de circuitos 
analógicos y digitales, respectivamente. 

El objetivo de la parte I es desarrollar en el lector un ato grado de conocimiento con los 
dispositivos electrónicos básicos (op amps, diodos, BJT y FET) y con su uso en el diseño de circuitos . 
sencillos pero fundamentales. Hacia el final de la parte I el lector debe tener capacidad para continuar 
con los aspectos más avanzados del diseño de circuitos analógicos (en la parte IT) y circuitos digitales 
(en la parte II). 


l! Los lectores que prefieran estudiar op amps en una etapa posterior (quizá después del capítulo 7 o conjuntamente 
con el capítulo 10) pueden saltar el capitulo 2 sin perder la continuidad. — - 
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operacionales 
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2.1 Los terminales del op amp ; a circuito abierto y ancho 
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configuración inversora Resumen 
2.5 - La configuración no inversora Bibliografía 
2.6 Ejemplos de circuitos con op amp Problemas 
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Después de haber aprendido conceptos básicos y terminología sobre amplificadores, ahora estamos listos 
para entender el estudio de un elemento de circuito de importancia universal: el amplificador operacional 
(op amp). Aun cuando los op amps han estado en uso durante mucho tiempo, sus aplicaciones fueron 
inicialmente en los campos de computación analógica e instrumentación. Los primeros op amps 
estaban construidos a partir de componentes discretos (tubos de vacío y luego transistores y resistores), 
y su costo era prohibitivo (decenas de dólares). A mediados de la década de 1960 se fabricó el primer 
op amp de circuito integrado (1C). Esta unidad (la A 709) estaba formada por un número relativamente 
grande de transistores y resistores, todos en el mismo chip de silicio. Aun cuando sus características eran 
deficientes (en comparación con los estándares actuales) y su precio era todavía bastante alto, su aspecto 
marcó una nueva era en el diseño de circuitos electrónicos. Los ingenieros electrónicos empezaron a 
usar op amps en grandes cantidades, lo que hizo que su precio se redujera considerablemente; también- 
demandaron op amps de mejor calidad y los fabricantes de semiconductores dieron rápida respuesta; en 
el lapso de muy pocos años, ya existían op amps de alta calidad a precios sumamente bajos (decenas de 
centavos) que ofrecían varios proveedores. 
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Una de las razones para la marcada preferencia del op amp es su versatilidad. Como veremos más 
adelante, se puede hacer casi cualquier cosa con op amps. Igualmente importante es el hecho de que los 
op amps de IC tienen características que en mucho se aproximan al ideal supuesto. Esto significa que 
es muy fácil diseñar circuitos usando el op amp de IC y, además, los circuitos de op amp funcionan en 
niveles que son muy cercanos a los de operación teórica pronosticada. Es por esta razón que estudiamos 
op amps en esta primera etapa y esperamos que, al terminar este capítulo, el lector tenga capacidad para 
diseñar satisfactoriamente circuitos complejos que utilicen op amps. 

Como ya se indicó, un op amp de IC está formado por un gran número de transistores, resistores y 

-por lo general un capacitor conectado en un circuito más o menos complejo. Como todavía no hemos 
estudiado circuitos transistorizados, el circuito que hay dentro de un op amp no se examinará en este 
capítulo. En lugar de esto, trataremos el op amp como elemento de circuito y estudiaremos sus cáracte- 
rísticas terminales y sus aplicaciones; este método es bastante satisfactorio en muchas aplicaciones con 
op amps, pero, para las aplicaciones más difíciles y exigentes, es muy útil saber qué es lo que hay dentro 
de un paquete de op amp. Este tema se estudiará en el capitulo 10. Finalmente, debe mencionarse que 
en capítulos posteriores aparecerán aplicaciones más avanzadas con op amps. 


2.1 LOS TERMINALES DEL OP AMP 


Desde un punto de vista de señales, el op amp tiene tres terminales: dos terminales de entrada y uno 
de salida. En la figura 2.1 se muestra el símbolo que utilizaremos para representar el op amp. Los 
terminales 1 y 2 son terminales de entrada, y el terminal 3 es el terminal de salida. Como se explicó 
en la sección 1.4, los amplificadores necesitan energía de cd para operar. La mayor parte de los op 
amps de IC requieren dos fuentes de alimentación de cd, como se muestra en la figura 2.2. Dos 
terminales, 4 y 5, salen del paquete del op amp y se conectan a un voltaje positivo V* y a un voltaje 
negativo V, respectivamente. En la figura 2.2(b) mostramos explícitamente las dos fuentes 
de alimentación de cd como baterías con una tierra común. Es interesante observar que el punto de 


Fig. 2.1 Símbolo de circuito para 
el op amp. 


Fig. 2.2 Elop amp se mues- 
tra conectado a fuentes de ali- 
mentación de cd. 


(a) (b) 
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referencia a tierra en circuitos de op amps es justamente el terminal común de las dos fuentes 
alimentación; esto es, no hay terminal del paquete del op amp fisicamente conectado a tierra. Ex 
que sigue no mostraremos explícitamente las fuentes de alimentación del op amp. 

Además de los tres terminales de señales y los dos terminales de fuentes de alimentación, 
op amp puede tener otros terminales para fines específicos. Estos otros terminales pueden compr 
der terminales para compensación de frecuencia y terminales para invalidación de desnivel: am 
funciones se explicarán en secciones más adelante. 


n 


A ENDA RT SITU TORENA TONN AARE STIATI S ASER p ee 


Ejercicio 


2.1 ¿Cuál es el número mínimo de terminales necesarios en un solo op amp? ¿Cuál es el número mínimo de terminales 
necesarios en un paquete de circuito integrado que contiene cuatro op amps (llamado quad op amp)? 


Resp. 5;14 


2.2 ELOP AMP IDEAL 


Ahora consideramos la función de circuito del op amp. El op amp está diseñado para capta: 
diferencia entre las señales de voltaje aplicadas en sus dos terminales de entrada (esto es, la canti 
vz — v), multiplicar esto por un número A y hacer que el voltaje resultante A(v, — v,) aparezca 
el terminal 3 de salida. Aquí debe destacarse que cuando hablamos del voltaje en un termi 
queremos decir el voltaje entre ese terminal y tierra; por lo tanto; v, es el voltaje aplicado entri 
terminal 1 y tierra. 

Se supone que el op amp ideal no toma ninguna corriente de entrada, es decir, la corriente 
señal presente en el terminal 1 y la corriente de señal en el terminal 2 son cero ambas. En ot 
palabras, se supone que la impedancia de entrada de un op amp ideal es infinita. 

¿Y qué se puede decir acerca del terminal 3 de salida? Se supone que éste actúa como sal 
de una fuente ideal de voltaje, es decir, el voltaje entre el terminal 3 y tierra siempre será ig 
a Alu, — uy) y será independiente de la corriente que pueda ser tomada del terminal 3 hacia 1 
impedancia de carga. En otras palabras, se supone que la impedancia de salida de un op amp 
cero. 

Al reunir todo lo anterior llegamos al modelo de circuito equivalente que se muestra en la fig 
2.3. Nótese que la salida está en fase con (es decir, tiene el mismo signo que) u, y fuera de fase « 
(tiene signo contrario de) vı. Por esta razón, el terminal 1 de entrada se llama terminal invers 
de entrada y se distingue por un signo “—”, en tanto que el terminal 2 de entrada se llama termi: 
no inversora de entrada y se distingue por un signo “+”. 

Como puede verse de la descripción anterior, el op amp responde sólo a la diferencia 
señal v, — v, y por lo tanto hace caso omiso de cualquier señal común a ambas entradas. Esto es 
vı =u,= 1 V, entonces la entrada será cero (idealmente). Esta propiedad recibe el nombre de rech: 
en modo común, y concluimos que un op amp ideal tiene rechazo infinito en modo. común. N 
adelante tendremos más que decir acerca de este punto; por ahora observemos que el op amp es 
amplificador de entrada diferencial y salida de una sola etapa, con este último término refiri. 
dose al hecho de que la salida aparece entre el terminal 3 y tierra. Además, la ganancia A se lla 
ganancia diferencial por obvias razones. Quizá no tan obvio es otro nombre que daremos a 


da T UN L a a 
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Fig. 2.3 Circuito equivalente 
del op amp ideal. 


(Terminal común de 
fuente de alimentación) 


ganancia a circuito abierto. La razón de este nombre se hará evidente cuando “cerremos el lazo” 
alrededor del op amp y definamos otra ganancia, la de circuito cerrado. 
- Una característica importante de los op amps es que son dispositivos directamente acoplados .. 
o amplificadores dc, donde dc quiere decir directamente acoplados (esta abreviatura también 
significa corriente directa, ya que un amplificador directamente acoplado es aquel que amplifica 
señales ‘cuya frecuencia es tan baja como cero). El hecho de que los op amps sean dispositivos 
directamente acoplados nos permite utilizarlos en muchas aplicaciones importantes. Desafortuna- 
. damente, con todo, la propiedad de acoplamiento directo puede ocasionar algunos problemas 
prácticos serios, como se verá en otra sección posterior. 

¿Qué se puede decir del ancho de banda? El op amp tiene una ganancia A que permanece 
constante hasta frecuencia cero y hacia arriba hasta frecuencia infinita, es decir, los op amps 
amplifican señales de cualquier frecuencia con igual ganancia. 

Estudiaremos todas las propiedades del op amp ideal excepto una, que de hecho es la más 
importante y que se refiere al valor de A. El op amp ideal debe tener una ganancia A cuyo valor sea 
muy grande e infinita en el ideal. Con justificada razón podemos hacernos esta pregunta: si la 

_ ganancia A es infinita, ¿cómo utilizaremos el op amp? La respuesta es muy sencilla: en casi todas 

- las aplicaciones el op amp no se utilizará en la llamada configuración de circuito abierto, sino que 
más bien utilizaremos otros componentes para aplicar retroalimentación y cerrar el circuito 
alrededor del op amp, como se ilustra en detalle en la sección 2.3. 


Ejercicios 


2.2 Considere un op amp que es ideal, excepto que su ganancia es A = 10* a circuito abierto. El op amp se utiliza 
en un circuito de retroalimentación y se miden los voltajes que aparecen en dos de sus tres terminales de señales. En 
cada uno de los siguientes casos, utilice los valores medidos para hallar el valor esperado del voltaje en el tercer terminal. 
(a) uv, = 0 V y v = 2 V; (b) u,.= +5 V y v3 =-10 V; (c) vı = 1.002 V y v = 0.998 V; (d) v; =-3.6 V y v; = -3.6 V. 


Resp. (av= -0.002 V; @)}vi=+5.01 V; (c)vu;=-4V; (d) v= -3.6036 V 
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2.3 El circuito interno de un op amp en particular se puede modelar mediante el circuito que se muestra en la figura 
E2.3. Exprese v; como función de v, y v2. Para el caso G,, = 10 mA/V, R= 10 KQ y y = 100, encuentre el valor de la 
ganancia A a circuito abierto. 


REST. V3 = UG R(U2 — Uy); A z 10 000 V/V 


CIRCJITOS CON OP AMPS IDEALES; LA CONFIGURACIÓN 


Considére el circuito que se ilustra en la figura 2.4, que consiste en un op amp y dos resistores R, 
y R,. El resistor R, está conectado del terminal de salida del op amp, el terminal 3, de regreso al 
terminal de entrada inversora o negativa, terminal 1. Hablamos de R, como la que aplica retroali- 
mentación negativa; si R, se conectara entre los terminales 3 y 2 la llamaríamos retroalimentación 
positiva. Nótese también que R, cierra el circuito alrededor del op amp. Además de sumar R,, hemos 
conectado a tierra el terminal 2 y conectado un resistor R, entre el terminal 1 y una fuente de señales 
de entrada con un voltaje v,. La salida del circuito total se toma en el terminal 3 (esto es, entre el 
terminal 3 y tierra). El terminal 3 es, por supuesto, un punto conveniente para tomar la salida, ya 
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Fig. 2.4 La configuración in- 
versora a circuito cerrado. 


que el nivel de impedancia ahí es idealmente cero. Así, el voltaje vo no dependerá del valor de la 
corriente que pudiera ser alimentada a la impedancia de carga conectada entre el terminal 3 y tierra. 


1 


La ganancia a circuito cerrado’ 


Ahora deseamos analizar el circuito de la figura 2.4 para determinar la ganancia G a circuito 
cerrado, definida como g 


Haremos esto suponiendo que el op amp es ideal. En la figura 2.5(a) se muestra el circuito 
equivalente y el análisis es como sigue: la ganancia A es muy grande (idealmente infinita). Si 
suponemos que el circuito está “trabajando” y produciendo un voltaje de salida finito en el 
terminal 3, entonces el voltaje entre los terminales de entrada del op amp debe ser despreciable. 
Específicamente, si al voltaje de salida lo llamamos vo, entonces, por definición, 


UU = Fi = 0 
Se concluye que el voltaje en el terminal de inversión de entrada (u,) está dado por v, = v, esto 
es, debido a que la ganancia A se aproxima al infinito, el voltaje v, se aproxima a vz. Consideramos 
esto como los dos terminales de entrada que se “rastrean entre sí en potencial”. También hablamos de 
un “cortocircuito virtual” que existe entre los dos terminales de entrada. Aquí, la palabra virtual 
debe destacarse, y no debemos cometer el error de poner físicamente en corto los terminales 1 y 2 
cuando se analice un circuito. Un cortocircuito virtual quiere decir que cualquiera que sea el voltaje 
presénte en 2, aparecerá automáticamente en 1 debido a la ganancia infinita A. Pero, sucede que el 
terminal 2 está conectado a tierra, por lo que vz = 0 y vı ~ 0. Hablamos del terminal 1 como una 
tierra virtual, es decir, que tiene cero voltaje pero no está físicamente conectado a tierra. 
Ahora que hemos determinado v, estamos en posición de aplicar la ley de Ohm y hallar la 7, 
correcta que pasa por R, (véase la figura 2.5) como sigue: 


UU AS Vi 
R R 


i= 


¿Adónde irá esta corriente? No puede entrar en el op amp, puesto que el op amp ideal tiene una 
impedancia de entrada infinita y, por lo tanto, toma una corriente de cero. Se deduce que j, tendrá 
que circular por R, al terminal 3 de baja impedancia. Entonces podemos aplicar la ley de Ohm a R, 
y determinar vo, es decir, ; 
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v,=0 (Tierra virtual) ` vo =— y 


Fig. 2.5 Análisis de la configuración inversora. 


Entonces 


que es la ganancia necesaria a circuito cerrado. En la figura 2.5(b) se ilustran algunos de estos pasos 
de análisis. 

De esta forma vemos que la ganancia a circuito cerrado es simplemente la razón de las dos 
resistencias R, y R,. El signo menos significa que el amplificador de circuito cerrado proporciona 
inversión de señal. Entonces, si Ry/R, = 10 y aplicamos a la entrada (u,) una señal de onda senoidal 
de 1 V pico a pico, entonces la salida vo será una onda senoidal de 10 V pico a pico y fase desplazada 
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180° con respecto a la onda senoidal de entrada. Debido al signo menos asociado con la ganancia 
a circuito cerrado, esta configuración se denomina configuración inversora. 

El hecho de que la ganancia a circuito cerrado dependa por completo de componentes pasivos 
externos (resistores R, y R2) es muy importante. Significa que podemos hacer que la ganancia a 
circuito cerrado sea tan precisa como se desee con sólo seleccionar componentes pasivos de 
precisión adecuada. También significa que la ganancia a circuito cerrado es (idealmente) inde- 
pendiente de la ganancia del op amp. Ésta es una ilustración muy significativa de la retroalimenta- 
ción negativa: comenzamos con un amplificador que tenía una ganancia 4 muy alta, y al aplicar 
retroalimentación negativa hemos obtenido una ganancia R/R, a circuito cerrado que es mucho 
menor que A pero es estable y predecible; esto es; cambiamos ganancia por precisión. 


Efecto de ganancia finita a circuito abierto 


Los puntos que acabamos de ver se ilustran con más claridad si obtenemos una expresión para hallar 
la ganancia a circuito cerrado con la suposición de que la ganancia A a circuito abierto del op amp 
es finita. En la figura 2.6 se muestra el análisis. Si denotamos el voltaje de salida vo, entonces el 
voltaje entre los dos terminales de entrada del op amp será vy/A. Como el terminal positivo de 
entrada está a tierra, el voltaje en el terminal negativo de entrada debe ser —uy/4. La corriente i, que 
pasa por R, se puede encontrar ahora a partir de 


y = U2 (volA) _ v+ vola 
i Ri Ri 


La impedancia infinita de entrada del op amp obliga a la corriente j, a circular enteramente por Rz. 
El voltaje de salida vo se puede entonces determinar por 


Vo_. 
vo=- Tik 


Al reunir términos, se encuentra que la ganancia G a circuito cerrado es 


Vo =R; R 1 


OO TEA ARIRNA e AD 


Observamos que a medida que A se aproxima a co, G se aproxima al valor ideal de —Ry/R,. También 
de la figura 2.6 vemos que a medida que A se aproxima a os, el voltaje en el terminal de inversión 


¿Si pR 
— 2 


Fig.2.6 Análisis dela configura- 2 `>, 
ción inversora tomando en cuenta bos 
laganancia finita a circuito abierto 

del op amp. 
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de entrada se aproxima a cero. Ésta es la suposición de tierra virtual que utilizamos en nuestro primer 
análisis cuando se supuso que el op amp era ideal. Finalmente, nótese que la ecuación (2.1) en 
realidad indica que para reducir al mínimo la dependencia de la ganancia G a circuito cerrado del 
valor de la ganancia A a circuito abierto, debemos hacer 


R, 
1+ ¿<A 


EJEMPLO 2.1 


Considere la configuración i inversora con R, = 1 KQ y R = 100 KQ. 


(a) Encuentre la ganancia de circuito cerrado para los casos A = 10, 10* y 10%, En cada caso 
determine el porcentaje de error en la magnitud de G relativo al valor ideal de R,/R, 
(obtenido con A = oo). También determine el voltaje v, que aparece en el terminal de 
inversión de entrada cuando y; = 0.1 V. 


(b) Sila ganancia A a circuito abierto cambia de 100 000 a 50 000, ¿cuál es el correspondiente - 
porcentaje de camtio en la magnitud de la ganancia G a circuito cerrado? 


SOLUCIÓN. 


(a) Al sustituir los valores dados en la ecuación (2.1); obtenemos los valores dados en la tabla 
siguiente donde el porcentaje de error e está definido como 
e IGI- (RR) 
e = — 2 x 100 
(R/R) 


Los valores de v, se obtienen de v, = —uy/A = Gul A con y; = 0.1 V. 


A IG] € Us 


10? 90.83 -9.17% -9.08 mV 
10% 99.00 -1.00% -0.99 mV 
10% 9990  -0.10% -0.10mV 


(b) Si se usa la ecuación (2.1) encontramos que para 4 = 50 000, |G| = 99.80. Por lo tanto, si 
se reduce la ganancia a circuito abierto resulta un cambio de 0.1% enla gananoia a circuito 
cerrado. i 


Resistencias de entrada y salida 
Si se supone un op amp ideal con ganancia infinita a circuito. abierto, la resistencia de entrada del 


amplificador inversor a circuito cerrado de la figura 2.4 es simplemente igual a R,. “Esto se puede 
“ver de la figura 2.5(b), donde ` E 
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Así, para hacer que R; sea alta, debemos seleccionar un valor alto para R, pero, si la ganancia 
necesaria R,/R, también es alta, entonces R, podría hacerse tan grande que cayera fuera de todo 
sentido práctico (mayor de varios megaohms). Podemos concluir que la configuración inversora 
sufre de baja resistencia de entrada. Una solución a este problema se estudia en el ejemplo 2.2. 
También debe mencionarse que la ganancia A finita a circuito abierto tiene un efecto despreciable 
en el valor de la resistencia de entrada de la configuración inversora del amplificador (véase el 
problema 2.17). ' ; 

Como la salida de la configuración inversora se toma en los terminales de la fuente ideal de 
voltaje A (v, — vı) (véase la figura 2.5a), se deduce que la resistencia de salida del amplificadora 
circuito cerrado es cero. 

Al reunir todo lo anterior, obtenemos el circuito que se muestra en la figura 2.7 como modelo 

` de circuito equivalente de la configuración de amplificador inversor de la figura 2.4 (con la 

suposición de que el op amp es ideal). 


Fig. 2.7 Modelo de circuito equi- 
valente dela configuración de am- 
plificador inversor de la figura 2.4 
(suponiendo que el op amp es ideal). 


EJEMPLO 2.2 


Si se supone que el op amp es ideal, obtenga una expresión para hallar la ganancia a circuito cerrado 
ugu; del circuito que se ilustra en la figura 2.8. Utilice este circuito para diseñar un amplificador 
inversor con una ganancia de 100 y una resistencia de entrada de 1 MO. Suponga que por razones 
prácticas se necesita no utilizar resistores mayores de 1 MQ. Compare su diseño con el basado en 
la'configuración inversora de la figura 2.4. 


Fig. 2.8 Circuito para el ejem- 
plo 2.2. 
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SOLUCIÓN 


El análisis comienza en el terminal de inversión de entrada del op amp, donde el voltaje es 


Aquí hemos supuesto que el circuito está “trabajando” y produciendo un voltaje finito de salida vo. 
Si se conoce v,, podemos determinar la corriente ¡,, como sigue: 


Como circula una corriente cero en el terminal de inversión de entrada, toda la corriente ¡, circulará 
por R, y entonces i 


h=i 2 
2 1 Ri 
Ahora podemos determinar el voltaje en el nodo x: 
E V R, 
UY, =0)—ER,=0->R,.=-=u 
x 1 242 R, 2 R, 1 
A la vez, esto hace posible que encontremos la corriente íz, 
fis 0 -Ux e R v 
>O R RR” 
A continuación, una ecuación de nodos en x produce i4, 
=i +i VI $ Ri y 
i= h + i = — + 
4 2 5 Ri R; R; (4 


Finalmente, podemos determinar vo a partir de 


que se puede escribir en la forma 


Ahora, como se necesita una resistencia de entrada de 1 MQ, seleccionamos R, = 1 MQ. Entonces, 
con la limitación de usar resistores no mayores de 1 MQ, el máximo valor posible para el primer 
factor en la expresión de ganancia es 1 y se obtiene al seleccionar R, = 1 MQ. Para obtener una 
ganancia de —100, R, y R, debe seleccionarse de modo que el segundo factor en la expresión de 
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ganancia sea 100. Si seleccionamos el máximo valor permitido (en este ejemplo) de 1 MO para R4, 
el valor necesario de R, se puede calcular que es de 10.2 KQ. Entonces, este circuito utiliza tres 
resistores de 1 MQ y uno de 10.2 kQ. En comparación con esto, si la configuración inversora se 
utilizara con R, = 1 MQ hubiéramos necesitado un resistor de retroalimentación de 100 MQ, un 
valor absurdamente grande. 
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Ejercicios 


D2.4 Utilice el circuito de la figura 2.4 para diseñar un amplificador inversor que tenga una ganancia de —10 y una 
resistencia de entrada de 100 kQ. Dé los valores de R; y R2. 


Resp. R,=100kQ; R,=1 MQ 


2.5 El circuito que se muestra en la figura E2.5(a) se puede utilizar para implementar un amplificador de transresis- 
tencia (véase la tabla 1.1 en la sección 1.5). Encuentre el valor de la resistencia de entrada R; la transresistencia R, y 


10 KQ 


Entrada 
Salida 
O -0.5 mA 10 kQ 


(a) (b) 
Fig. E2.5 


la resistencia de salida R, del amplificador de transresistencia. Si la fuente de señales que se muestra en la figura E2.5(b) 
se conecta a la entrada del amplificador de transresistencia, encuentre su voltaje de salida. 


Resp. R;¡=0; Rm = 10 kQ; R= 0; vo=-5 V 


2.4 ' OTRAS APLICACIONES DE LA CONFIGURACIÓN INVERSORA 


En esta sección estudiamos algunos circuitos importantes basados en la configuración inversora. 


2.4.1 La configuración inversora con impedancias generales Z, y Z: 


Considere primero la configuración inversora generalizada donde las impedancias Z,(s) y Zs) 
sustituyen a los resistores R, y R», respectivamente. El circuito resultante se muestra en la figura 
2.9 y tiene ganancia a circuito cerrado o, más apropiadamente, la función de transferencia a circuito 
cerrado i l l 


YA) 25) 


VS AG) (22) 
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Fig. 2.9 La configuración in- 


+ 2 = -2 versora con impedancias genera- 
V, A i ~} les en la retroalimentación y a la 
= z entrada. 


Como se explicó en la sección 1.6, sustituir s con jw proporciona la función de transferencia para 
frecuencias fisicas w, es decir, la agria y fase de transmisión para una señal de entrada senoidal 
de frecuencia w. 


EJEMPLO 2.3 


Para el circuito de la figura 2.10, obtenga una expresión para hallar la función de transferencia 
VAS)/V,(s). Demuestre que la función de transferencia es la de un circuito de paso bajo de una sola 
constante de tiempo (STC). Al expresar la función de transferencia en la forma estándar que se 
muestra en la tabla 1.2 (página 32), encuentre la ganancia de cd y la frecuencia a 3 dB. Diseñe el 
circuito para obtener una ganancia de cd de 40 dB, una frecuencia de 1 kHz a 3 dB y una resistencia 
de entrada de 1 KQ. ¿A qué frecuencia se convierte en unitaria la magnitud de la transmisión? ¿Cuál 
es el ángulo de fase a esta frecuencia? 


Fig. 2.10 Circuito para el ejem- 
plo 2.3. 


SOLUCIÓN 


Para obtener la función de transferencia del circuito de la figura 2.10, sustituimos en la ecuación 
(2.2), Zi = R, y Z = Ra]|(1/sC,). Como Z, es la conexión en paralelo de dos componentes, es más 
conveniente para trabajar en términos de Y,, esto es, utilizamos la siguiente forma opcional de la 
fingen de transferencia: 


Pas) _1 


Vis) — Z(s)P(s) 
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y sustituimos Z, = R, y Y(s) = 1 + sC, para obtener 
A 2 


AO 1 


VO) R 
Ps) E tSOR 


Esta función de transferencia es de primer orden, tiene una ganancia finita de cd f s=0, 7 = 

- 2) y tiene ganancia cero a frecuencia infinita. Por lo tanto, es la función de transferencia de una 
1 A 

red STC de paso bajo y se puede expresar en la forma estándar de la tabla 1.2 como sigue: 


Vols) _ ARYRi) 
V,(s) 1 + sCaR) 


de la que encontramos que la ganancia K de cd es 
y la frecuencia a 3 dB w como 


Por inspección, podríamos haber encontrado todo esto del circuito de la figura 2.10. Específica- 
mente, nótese que el capacitor se comporta como circuito abierto a cd, por lo que a cd la ganancia 
es simplemente (—Ry/R,). Además, debido a que hay una tierra virtual en el terminal de inversión 
de entrada, la resistencia vista por el capacitor es R, y así la constante de le tiempo de la red STC es 
CR. 

Ahora, para bienes una ganancia de cd de 40 dB, esto es, 100 V/V, seleccionamos Ry/R, = 100. 
Para una resistencia de entrada de 1 kQ seleccionamos R, = 1 KQ, y así R, = 100 KQ. Finalmen- 
te, para una frecuencia de 3 dB f = 1 kHz, seleccionamos C, de 


/ 
/ 
? 1 


3= 
27x1x10 Tx T100X 10" 


que produce Q= = 1.59 nF. 

medida que cae la ganancia a razón de 20 dB/década, llegará a 0 dB en dos décadas, esto es, a af = 
100% = 100 kHz. Como se indica en figura 1.23(b), a esta frecuencia, que es mucho mayor que f, la 
fase es aproximadamente —90”. Para esto, sin embargo, debemos sumar los 180° que surgen de 
la naturaleza inversora del amplificador (es decir, el signo negativo de la expresión de la función 
de transferencia). Entonces, a 100 kHz, el desfasamiento total será —270*, lo que equivale a +90", 


2.4.2 El integrador inversor 


Si se sustituye un capacitor en la trayectoria de retroalimentación (es decir, en lugar de Z, en la 
figura 2.9) y un resistor a la entrada (en lugar de Z,), obtenemos el circuito de la figura 2.11(a). 
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(a) 


w (escala logarítmica) 


(b) 
Fig. 2.11 (a) El integrador Miller o inversor. (b) Respuesta en frecuencia del integrador. 


Ahora demostraremos que este circuito realiza la' operación matemática de integración. Sea la 
entrada una función variable en el tiempo uxt). La tierra virtual en la entrada del op amp inversor 
ocasiona que uf) aparezca en efecto en los terminales de R, y así la corriente ¡,(1) será v(D/R. Esta 
corriente circula por el capacitor C, ocasionando que se acumule carga en C. Si suponemos que el 
circuito comienza a operar en el tiempo t = 0, entonces a un tiempo arbitrario / la corriente ¡,(1) 


1 
habrá depositado en C una carga igual af ¡,(£) dt. Por lo tanto, el voltaje del capacitor uf) cambiará 
0 


en 2 | iO) dt. Si el voltaje inicial en C (a r = 0) se denota por Vc, entonces 
0 l l l 


Z Lf 
vn =Ve+G f (2) dt 
Ahora el voltaje de salida volt) = ~vet), y 


vold- oo ave o (23) 
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De esta forma el circuito proporciona un voltaje de salida que es proporcional a la integral de tiempo 
de la entrada, con Vc siendo la condición inicial de integración y CR la constante de tiempo de 
integrador. Nótese que, como se esperaba, hay un signo negativo unido al voltaje de salida y así 
este circuito integrador se dice que es un integrador inversor. También se conoce como integrador 
Miller en honor de uno de los primeros investigadores en este campo. 

La operación del circuito integrador se puede describir opcionalmente en el dominio de la 
frecuencia al sustituir Z¡(s) = R y Zas) = 1/sC en la ecuación (2.2) para obtener la función de 


. transferencia 
ACTOR Y es 
V.(s) sCR i (2.4) 
Para frecuencias fisicas, s = jw y 
Vw) _1 
Vu) JuCR 5 
De esta forma la función de transferencia del integrador tiene magnitud 
¿El OMR CU: 
A: (2.4b) 
y fase 
= +90° l (2.40) 


La gráfica de Bode para la respuesta en magnitud del integrador se puede obtener si se toma nota 
de la ecuación (2.4b) que, a medida que w se duplica (aumenta una octava), la magnitud se reduce . 
a la mitad (disminuye en 6 dB). Por lo tanto, la gráfica de Bode es una línea recta de pendiente 

` —6 dB/octava (o lo que es equivalente, —20 dB/década). Esta línea [que se muestra en la figura 
2.11(b)] corta la línea de 0 dB en la frecuencia que hace |V/V;| = 1, que de la ecuación (2.4b) es 


Win T 


1 
CR (2.5) 
La frecuencia w se conoce como la frecuencia de integrador y es simplemente la inversa de la 
constante de tiempo del integrador. 

Una comparación de la respuesta en ala del integrador con la de una red STC de paso 
bajo indica que el integrador se comporta como un filtro de paso bajo con una frecuencia de corte 
en cero. Observe también que a w= 0, la magnitud de la función de transferencia del integrador es 
infinita. Esto indica que a cd el op amp está operando con un circuito abierto. Esto también debe 
ser obvio del circuito integrador mismo; una consulta a la figura 2.11(a) muestra que el elemento 
de retroalimentación es un capacitor, y por lo tanto a cd, donde el capacitor se comporta como un 
circuito abierto, no hay retroalimentación negativa. Ésta es una observación muy significativa que 
indica una fuente de problemas con el circuito integrador: cualquier diminuta componente de cd en 
la señal de entrada teóricamente.produce una salida infinita. Por supuesto, no resulta voltaje de 
salida infinito en la práctica, sino que más bien la salida del amplificador se satura a un voltaje cer- 
cano a la fuente de alimentación positiva o negativa del op amp, dependiendo de la polaridad de la 
señal de cd de entrada. Que los op amp reales se saturen no debe causar sorpresa. Aun cuando no 
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hemos estudiado saturación en op amps, estudiamos la saturación de amplificadores en general en 
la sección 1.4 (véase la figura 1.13). 

El problema de ganancia infinita o muy alta de cd del integrador (igual a la ganancia a circuito 
abierto del op amp) se resuelve al conectar un resistor Rp en paralelo con el capacitor C integrador, 
como se muestra en la figura 2.12. El resistor Rp cierra el circuito de retroalimentación a cd y 
proporciona al integrador una ganancia finita de cd de —R/R. Desafortunadamente, el integrador 
resultante ya no es ideal. El lector puede demostrar que Rp da a la función de transferencia del 
integrador una frecuencia de 3 dB a 1/R+C. Así, el integrador ahora se'comporta exactamente como 
una red STC de paso bajo (véase el ejemplo 2.3). Para reducir al mínimo la imperfección en la 
función del integrador introducida por Rs, seleccionamos una Rç tan. grande como sea posible. El 
siguiente ejemplo ilustra el efecto de -Rç en la operación del integrador en el dominio del tiempo. 
Trataremos Rp con más detalle en la sección 2.9. 


Re 


Fig. 2.12 El integrador Miller 
con una gran resistencia Rf co- 
nectada en paralelo con C para 
dar retroalimentación negativa a 
cd. 


EJEMPLO 2.4 
Encuentre lá salida preducida por un integrador Miller en respuesta a un pulso de entrada de 1 V 


de altura y 1 ms de ancho [figura 2.13(a)]. Sea R=10k2 y C= 10 nF. Si el capacitor del integrador 
se conecta en paralelo con un resistor de 1 MQ, ¿cómo se modificará la respuesta? 


SOLUCIÓN 


En respuesta a un pulso de entrada de 1 V y 1 ms, la salida del integrador será 


i 


vol) =- ql, Lt 0<t<1ms 


donde hemos supuesto que el voltaje inicial en el capacitor del integrador sea 0. Para C = 10 nF y 
R= 10 KQ, CR=0.1 ms, y 


ds vo(t) =-10%, 0<t<1ms 


que es la rampa lineal que se muestra en la figura 2.13(b). Alcanza una magnitud de —10 V en 1= 
1 ms y permanece constante de ahí en adelante. 

Que la salida sea una rampa lineal también debe ser obvio por el hecho de que el pulso de - 
entrada de 1 V produce 1 V/10 kQ = 0.1 mA de corriente constante que pasa por el capacitor. Esta 


mes 
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v(t) 


OSV Exponenciales con constante 
~s de tiempo de 10 ms 
“s 
a —100 V 
(c) 


Fig. 2.13 Formas de onda para el ejemplo 2.4: (a) pulso de entrada. (b) rampa lineal de salida de integrador 
ideal con constante de tiempo de 0.1 ms. (c) rampa exponencial! de salida con resistor Rs conectado en los 
terminales del capacitor integrador. 


corriente constante 7 = 0.1 mA alimenta al capacitor con una carga Jt, y por lo tanto el voltaje del 
. capacitor cambia linealmente como (1t/C), resultando en vy=— I t. Vale la pena recordar que cargar 


un capacitor con una corriente constante produce un voltaje lineal en sus terminales. 
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Ahora consideremos la situación con un resistor R- = 1 MQ. conectado a C. Como antes, el 
pulso de 1 V producirá una corriente constante J= 0.1 mA, pero ahora esta corriente es aplicada a 
una red STC compuesta de Rp en paralelo con C. Para hallar el voltaje de salida utilizamos la 
ecuación (1.33), que se puede adaptar a nuestro caso aquí como sigue: 


Volt) = Vale) — [vo (00) — Vo (0+)] e" CRr 


donde vo(%) es el valor final obtenido como 


ales) = -IR = -0.1 x 10 x 1 x 10% = —100 V 


y Lo(0*) es el valor inicial, que es cero. Esto es, la salida será un encabezamiento exponencial hacia 
—100 V con una constante de tiempo de CR; = 10 x 10° x 1 x 10%=10 ms, 


volt) = -100(1 — e”), 0<1tS<]1ms 


Por supuesto, el exponencial será interrumpido al final del pulso, es decir, en £= 1 ms, y la salida 
alcanzará el valor de . ; 


vo(1 ms) = —100(1 — e» =-9.5 V 


La onda de salida se muestra en la figura 2.13(c), de donde vemos que incluso Rp ocasiona que la 
rampa sea ligeramente redondeada como para que la salida llegue a sólo —9.5 V, 0.5 V menos del 
valor ideal de —10 V. Además, para £ > 1 ms, el capacitor se descarga a través de Rs con la constante 
de tiempo relativamente larga de 10 ms. 


El ejemplo anterior sugiere una importante aplicación de los integradores, por ejemplo su uso para 
generar ondas triangulares en respuesta a entradas de onda cuadrada. Esta aplicación se explora en 
el ejercicio 2.6. Los integradores tienen muchas otras aplicaciones, incluido su uso en el diseño de 
filtros (capítulo 11). 


2.4.3 El op amp diferenciador 


Intercambiar la ubicación del capacitor y el resistor del circuito integrador resulta en el circuito de 
la figura 2.14(a), que ejecuta la función matemática de diferenciación. Para ver cómo sale esto, 
hagamos que la entrada sea una función variable en el tiempo vt) y observemos que la tierra virtual 
en el terminal de inversión de entrada del op amp ocasiona que v/f) aparezca en efecto en los 
terminales del capacitor C. Así, la corriente que circula por C será C(duy/df), y esta corriente circula 
por el resistor R de retroalimentación y proporciona a la salida del op amp un voltaje volt), 


dokt) 


Volt) = - CR de 


(2.6) 


La función de transferencia en el dominio de la frecuencia del circuito diferenciador se puede 
encontrar al sustituir, en la ecuación (2.2), Zi(s) = 1/sC y Zx(s) = R para obtener 


Vo(s) 


o CR Q.7) 
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(1) = cl E 
uo (t)= — RU 
Y 

H TOR 


(a) 


+6 dB/octava 


w (escala logarítmica) 


. (b) 


Fig. 2.14 (a) Un diferenciador. (b) Respuesta en frecuencia de un diferenciador con una constante de 
tiempo CR. 


que para frecuencias físicas s = jw produce 


ro =-jwCR (2.7a) 
De esta forma, la función de transferencia tiene magnitud 
a =WwCR (2.7b) 
y fase 
$=-90 | (2.70) 


La gráfica de Bode de la respuesta en magnitud se puede hallar de la ecuación (2.7b) si se observa 
que para un aumento de una octava en w, la magnitud se duplica (aumenta en 6 dB). Por lo tanto, 
la gráfica es simplemente una recta de pendiente +6 dB/octava (o, lo que es equivalente, +20 dB/dé- 
cada) que corta la recta de 0 dB (donde |V.,/V¡| = 1) en w = 1/CR, donde CR es la constante de 
tiempo del diferenciador [véase la figura 2.14(b)]. 
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Se puede considerar la respuesta en frecuencia del diferenciador como la de un filtro STC de 
paso alto con una frecuencia de corte en el infinito (consulte la figura 1.24). Finalmente, debemos 
observar que la naturaleza misma de un circuito diferenciador ocasiona que sea un “amplificador 
de ruido”. Esto se debe al pico introducido a la salida cada vez que haya un cambio abrupto en uf); 
este cambio podría ser una interferencia “captada”. Por esta razón y debido a que sufren de 
problemas de estabilidad (capítulo 8), los circuitos diferenciadores generalmente se evitan en 
la práctica. Cuando se utiliza el circuito de la figura 2.14(a), por lo común es necesario conectar 
una pequeña resistencia en serie con el capacitor. Esta modificación, desafortunadamente, convierte . 
al circuito en un diferenciador no ideal. 


1 


2.4.4 El sumador ponderado 


Como aplicación final de la configuración inversora, considere el circuito que se muestra en la 
figura 2.15. Aquí tenemos una resistencia R,en la trayectoria de retroalimentación negativa (como 


antes), pero tenemos varias señales de entrada v, wz, . . . , Un, Cada una aplicada a un correspondiente 
resistor R;, Ra, . . . , Ra conectados al terminal de inversión del op amp. De nuestro análisis 
precedente, el op amp tendrá una tierra virtual que aparece en su terminal de entrada negativa. La 
ley de Ohm nos dice entonces que las corrientes i, iz, . . . , in están dadas por 
A aeae e ES 
R; R r Rn 


Todas estas corrientes se suman para producir la corriente i, es decir 
tito +i, (2.8) 


será forzada a circular por Ry(ya que no entra corriente en los terminales de entrada de un op amp 
ideal). El voltaje de salida vo estará determinado ahora por otra aplicación de la ley de Ohm 


Vo 7 0- iR;= —iR; 


Entonces 
en porro] (2.9) 


Esto es, el voltaje de salida es una suma ponderada de las señales de entrada Y), w, . . . , Un. Este 
circuito, por lo tanto, se llama sumador ponderado. Nótese que cada coeficiente sumador puede 


Fig. 2.15 Un sumador ponde- 
rado. 
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. serindependientemente adaptado al ajustar el correspondiente resistor “de alimentación” (R, a R,,). 
Esta refinada propiedad, que en mucho simplifica el ajuste del circuito, es una consecuencia directa 
de la tierra virtual que existe en el terminal de inversión del op oa pronto verá el lector, 
las tierras virtuales son muy “prácticas”. 

Ya hemos visto que los op amps se pueden utilizar para enultiplicar una señal por una constante, 
integrarla, diferenciarla y sumar varias señales con valores prescritos. Todas éstas son operaciones 
matemáticas, de donde se deriva el nombre de amplificador operacional. De hecho, los circuitos 
citados son elementos funcionales necesarios para realizar cálculos analógicos. Por esta razón el op 
amp ha sido el elemento básico de computadoras analógicas. Los op amps, además, pueden hacer 
mucho más que sólo operaciones matemáticas necesarias en cálculos analógicos. En este capítulo 
veremos esta versatilidad, con otras aplicaciones presentadas en capítulos posteriores. 


Ejercicios 


+ 2.6 Considere una onda cuadrada simétrica de 20 V pico a pico, 0 promedio. y 2 ms de periodo aplicada a un integrador 
$. Miller. Encuentre el valor de la constante de tiempo CR tal que la onda triangular a la salida tenga una amplitud de 
20 V pico a pico. 


Resp. 0.5 ms 


y D2.7 Mediante el uso de un op amp ideal, diseñe un integrador inversor con una resistencia de entrada de 10 KQ y 
“ una constante de tiempo de integración de 10° s. ¿Cuál es la magnitud de ganancia y ángulo de fase de este circuito a 
10 rad/s y a 1 rad/s? ¿Cuál es la frecuencia a la que la magnitud de ganancia es unitaria? 


$ Resp. R=10k0,C=0.1 pF; aw= 10 rad/s: |V,/V|= 100 V/V y $ = +90°; a w= 1 rad/s: |V,/V = 1000 V/V y ó= 
+90; 1000 rad/s 


D2.8 Diseñe un diferenciador que tenga una constante de tiempo de 107 s y una capacitancia de entrada de 0.01 uF. 
¿Cuál es la magnitud de ganancia y fase de este circuito a 10 rad/s, y a 10” rad/s? Para limitar la ganancia de alta 


x frecuencia del circuito diferenciador de 100, se'agrega un resistor en serie con el capacitor. Encuentre el valor necesario 
del resistor. 


Resp. C=0.01 „F; R=1MQ;aw= 10 rad/s: |V¿/V] = 0.1 V/V y $=-90% a w= 1000 rad/s: [V,/V¡=10 VV yó= 
-90°; 10 kQ 


D2.9 Diseñe un circuito op amp inversor para formar la suma ponderada vo de dos entradas v, y vz. Se requiere que 
vo =v; + 5v2). Escoja valores para R,, R y Ryde modo que para un voltaje máximo de salida de 10 V la corriente 
en el resistor de retroalimentación no exceda de 1 mA. 


Resp, Una zopeion eE Ri =10 KQ, R¿=2kQ y Ry = 10 kQ. 


TUAT INTAR a EA ornato PONE AN 


2.5 LA CONFIGURACIÓN NO INVERSORA 


La segunda configuración a circuito cerrado que estudiaremos se muestra en la figura 2.16. Ahí la 
señal de entrada y, se aplica directamente al terminal positivo de entrada del op amp, en tanto que 
un terminal de R, se conecta a tierra. 
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R, 


Fig. 2.16 La configuración no 
inversora. 


La ganancia a circuito cerrado 


El análisis del circuito no inversor para determinar su ganancia a circuito cerrado (uy/v,) se ilustra 
en la figura 2.17. Si se supone que el op amp es ideal con ganancia infinita, existe un cortocircuito . 
virtual entre sus dos terminales de entrada. De ahí que la señal de diferencia de entrada sea 


(Y 
MEUS para Á = o 


De esta forma, el voltaje en el terminal de-inversión de entrada será igual al del terminal no inversor 
de entrada, que es el voltaje aplicado v,. La corriente que circula por R, puede entonces determi- 
narse como v;/R,. Debido a la infinita impedancia de entrada del op amp, esta corriente circulará por 
R,, como se muestra en la figura 2.17. Ahora el voltaje de salida se puede determinar a partir de 


Y 
v=u + A R, 
que produce 
—=1 + , (2.10) 


Se puede obtener más conocimiento en la operación de la configuración no inversora si 
se considera lo siguiente: el divisor de voltaje de la trayectoria de retroalimentación negativa 
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ocasiona que una fracción del voltaje de salida aparezca en el terminal inversor de entrada del op 
amp; esto es, ` 


Entonces la ganancia infinita del op amp y el resultante cortocircuito virtual entre los dos terminales 
de entrada del op amp obligan a este voltaje a ser igual al aplicado en el terminal positivo de entrada; 


entonces, 
V R 
A = Y, 
sd aer a l 


que produce la expresión de ganancia dada en la ecuación (2.10). 


Modelo de circuito equivalente 


La ganancia de la configuración no inversora es positiva y de aquí el nombre de no inversora. La 
impedancia de entrada de este amplificador de circuito cerrado 'es idealmente infinita, ya que no 
circula corriente en el terminal positivo de entrada del op amp. La salida del amplificador no inversor 
se toma en los terminales de la fuente ideal de voltaje A (v, — vı) (véase el circuito equivalente de 
op amp de la figura 2.3), y de este modo la resistencia de salida de la configuración no inversora es 
cero. Al reunir estas propiedades llegamos al modelo de circuito equivalente de la configuración 
no inversora de amplificador, ilustrada en la figura 2.18. Este modelo se obtiene bajo la suposi- 
ción de que el op amp es ideal. 


Efecto de ganancia finita a circuito abierto de un'op amp 


Como lo hemos hecho para la configuración inversora, ahora consideramos el efecto de la ganancia 

finita A de circuito abierto de un op amp en la ganancia de la configuración no inversora. Si se 

supone que el op amp es ideal excepto por tener una ganancia A finita a circuito abierto, se puede 

demostrar que la ganancia a circuito cerrado del circuito amplificadof no inversor de la figura 2.16 
está.dada por 

Y) 1 +(Ry/R 

ca Ro p AA 

l j4 2 . 

Observemos que el denominador es idéntico al del caso de la configuración inversora. Esto no es 

coincidencia; es el resultado del hecho de que las configuraciones inversora y no inversora tienen 


Fig. 2.18 Modelo de circuito 
equivalente de la configuración 
de amplificador no inversor de la 
figura 2.16 (si se supone que el 
op amp es ideal). 
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el mismo circuito de retroalimentación. Estudiaremos el tema de retroalimentación en el capítulo 8. 
Los numeradores son diferentes, pero el numerador da la ganancia ideal o nominal a circuito cerrado 
R: 
Ri 
observamos (con seguridad) que la expresión de ganancia en la ecuación (2.11) se reduce al valor 
ideal para A = oo, De hecho, se aproxima al valor ideal para i 


R i ; 3 
(- = para la configuración inversora, y 1 + — para la configuración no inversora). Finalmente, 
1 a 


R 
4A>1+2 (2.12) 
Ri 
Ésta es la misma condición que en la configuración inversora, excepto que aquí la cantidad del lado 
derecho es la ganancia nominal a circuito cerrado. 


El seguidor de voltaje 


La propiedad de alta impedancia de entrada es una característica muy conveniente de la configura- - 
ción no inversora. Hace posible el uso de este circuito como amplificador separador para conectar 
una fuente con una alta impedancia a una carga de baja impedancia. Hemos estudiado la necesidad 
de amplificadores separadores en el capítulo 1. En muchas aplicaciones el amplificador separador 
no es necesario para dar alguna ganancia de voltaje, sino que más bien se utiliza principalmente 
como transformador de impedancia o amplificador de potencia. En tales casos podemos hacer R, = 0 
y R, = œ para obtener el amplificador de ganancia unitaria que se muestra en la figura 2.19(a). Es 
común que este circuito reciba el nombre de seguidor de voltaje, ya que la salida “sigue” a la 
entrada. En el caso ideal, vo = Uy, Rin = œ Y Rou = 0. 

Como la configuración no inversora tiene una ganancia mayor o igual a la unidad, según sea 
la selección de Ry/R,, algunos prefieren llamarla “seguidor con ganancia”. 


(a) (b) 
Fig. 2.19 (a) El separador de ganancia unitaria o amplificador seguidor, y (b) su modelo de circuito 
equivalente. 
Ejercicios 


2.10 Utilice el principio de superposición para hallar el voltaje de salida del circuito que se muestra en la figura E2.10. 


Resp. vo= 6u; + 4u, 
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9 KQ 


Fig. E2.10 


2.11 Si en el circuito de la figura E2.10 el resistor de 1 kQ se desconecta de tierra y se conecta a una tercera fuente 
de señal v, utilice superposición para determinar uy en términos de V), U2 y U3- 


Resp. vo= 6v + 4u — 9u, 


D2.12 Diseñe un amplificador no inversor con una ganancia de 2. Al máximo voltaje de salida de 10 V, la corriente 
en el divisor de voltaje debe ser de 10 A. 


Resp. R¡=R,=0.5MQ 


2.13 (a) Demuestre que si el op amp del circuito de la figura 2.16 tiene una ganancia finita A de circuito abierto, 

entonces la ganancia a circuito cerrado está dada por la ecuación (2.11). (b) Para Ri = 1 KQ y R¿=9kQ encuentre la 

desviación de voltaje e de la ganancia a circuito cerrado desde el valor ideal de (1 + R¿/R,) para los casos A = 10°, 10° 

y 10%, En cada caso halle el voltaje entre los dos terminales de entrada del op amp suponiendo que y; = 1 V. 
© Resp. ¿=-1%, 0.1%, 0.01%; v — vı = 9.9 mV, 1 mV, 0.1 mV 


2.6 EJEMPLOS DE CIRCUITOS CON OP AMP 


Ahora que hemos estudiado las dos configuraciones más comunes a circuito cerrado de op amps, 
presentamos varios ejemplos. Nuestro objetivo es doble: primero, hacer posible que el lector 
adquiera experiencia en el análisis de circuitos que contengan op amps; segundo, presentar al 
lector algunas de las muchas interesantes y estimulantes aplicaciones de op amps. 


EJEMPLO 2.5 


Un voltímetro analógico simple 


En la figura 2.20 se muestra un circuito de un voltimetro analógico de muy alta resistencia de entrada E | 
` que utiliza un medidor de poco costo y bobina móvil. Como se advierte, el medidor de bobina móvil ` l 

está conectado en la trayectoria de retroalimentación negativa del op amp: El voltímetro mide el 

voltaje v aplicado entre el terminal positivo de entrada del op amp y tierra. Suponga que la bobina 

móvil produce desviación a plena escala cuando la corriente que pasa por ella es de 100 A; 

deseamos hallar el valor de R tal que se obtenga lectura a plena escala cuando y sea +10 V. 
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g Medidor de bobina móvil 


Fig. 2.20 Un voltímetro analó- 
gico con alta resistencia de entra- 
da. 


SOLUCIÓN 


La corriente en el medidor de bobina móvil es v/R debido al cortocircuito virtual en la entrada del 
op amp y la infinita impedancia de entrada del op amp. Entonces tenemos que seleccionar R tal 
que 10/R = 100 uA. Así, R = 100 kQ. 

Nótese que el voltímetro resultante producirá lecturas directamente proporcionales al valor de 
v, cualquiera que sea el valor de la resistencia interna del medidor de bobina móvil, lo cual es una 
propiedad muy conveniente. 


EJEMPLO 2.6 
Un amplificador de diferencia (o amplificador diferencial) 


Necesitamos hallar una expresión para encontrar el voltaje de salida vo en términos de los voltajes 
de entrada v, y ù, para el circuito de la figura 2.21. 


Fig. 2.21 Un amplificador de 
diferencia. 


* SOLUCIÓN 


Hay varias formas de resolver este problema; quizá la más sencilla consiste en usar el principio de 
superposición. Obviamente que aquí se puede utilizar la superposición, puesto que la red es lineal. 
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Para aplicar superposición, primero reducimos ù a cero, es decir, conectamos a tierra el terminal 
al que v, se aplica, y luego hallamos el correspondiente voltaje de salida, que se deberá por entero 
a vı. Denotamos este voltaje de salida por voi. Su valor se puede hallar del circuito de la figura 
2.22(a), que reconocemos como de configuración inversora. La existencia de R, y Ry no afecta la 
expresión de ganancia, ya que no circula corriente por ninguna de estas resistencias. Por lo tanto, 


A continuación reducimos v, a cero y evaluamos el correspondiente voltaje de salida voz. 
El circuito ahora tomará la forma que se muestra en la figura 2.22(b), que reconocemos como 


(a) (b) 
Fig. 2.22 Aplicación de superposición al análisis del circuito de la figura 2.21. * 


configuración no inversora con un divisor de voltaje adicional, formado por R, y R, conectados en 
los terminales de la entrada v. El voltaje de salida vo está, por lo tanto, dado por 


OR R, 
o E] 


El principio de superposición nos dice que el voltaje de salida vo es igual a la suma de vo, y 
voz- De esta forma tenemos ; 


R, tE 1+RyYR, 


nR TERR, > 


(2.13) 


Esto completa el análisis del circuito de la figura 2.21, pero, debido a la importancia práctica 
de este circuito, continuaremos con él más adelante. Preguntaremos: ¿cuál es la condición en 
la que este circuito funcionará como amplificador de diferencia? En otras palabras, deseamos hacer 
que el circuito responda (produzca una salida) en proporción a la señal de diferencia v, — v, y 
rechazar señales de modo común (es decir, que produzca salida cero cuando v; = v ). La respuesta 
se puede obtener de la expresión que hemos derivado (ecuación 2.13). Sea y, = v y especifíquese 
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que vo=0. Es fácil ver que este proceso lleva a la condición Ry/R, = Ry/R;. Al sustituir en la ecuación 
(2.13) resulta el voltaje de salida 


R. 
v= (o - 4) 


que es claramente el del amplificador de diferencia con ganancia de R/R 

Luego nos preguntamos acerca de la resistencia de entrada vista entre los dos terminales de 
entrada. El circuito se dibuja de nuevo en la figura 2.23 con la condición Ry/R, = R/R; impuesta. 
De hecho, para simplificar las cosas y por otras consideraciones prácticas, hemos hecho R; = R, y 
R, = R,. Deseamos evaluar la resistencia diferencial de entrada Rn, definida como 


UV, — Ur 


Rin 


tl 


i 


Fig. 2.23 Búsqueda de la resis- 
tencia de entrada del amplificador 
de diferencia. 


Cortocircuito virtual 


Como los dos terminales de entrada del op amp se rastrean entre sí en potencial, podemos escribir 
una ecuación de circuito y obtener 


YU =Ri+0+Ri 


Por lo tanto Rin = 2R,. Nótese que si se requiere que el amplificador tenga una ganancia diferencial 
grande, entonces R,, por necesidad, será relativamente pequeña y la resistencia de entrada será de 
modo correspondiente también pequeña, una desventaja de este circuito. 

Los amplificadores de diferencia encuentran aplicación en muchos campos de trabajo, princi- 
palmente en el diseño de sistemas de instrumentación. Como ejemplo, considere el caso de un 
transductor que produce entre sus dos terminales de salida una señal relativamente pequeña, 
digamos de 1 mV. Sin embargo, entre cada uno de los dos alambres (que van del transductor al 
sistema de instrumentación) y tierra puede haber una interferencia captada muy grande, por ejemplo 
de 1 V. El amplificador que se hace necesario, conocido como amplificador de instrumentación, 
debe rechazar esta gran señal de interferencia, que es común a los dos alambres (una señal de modo ` 

:¿ común) y amplificar la pequeña señal de diferencia (o diferencial). Esta situación se ilustra en la 
žy figura 2.24, donde vcm denota la señal en modo común y v4 denota la señal diferencial. 
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Fig. 2.24 Representación de los 
componentes de modo común y di- 
ferencial de la señal de entrada a un 
amplificador de diferencia. Nótese 
que v; = Ucm — Val2 y v = Ucm + 
Ual2. 


EJEMPLO 2.7 


Un amplificador de instrumentación 


El amplificador de diferencia estudiado en el ejemplo anterior no es enteramente satisfactorio 
como amplificador de instrumentación. Sus principales desventajas son su baja resistencia de 
entrada y que su ganancia no se puede hacer variar con facilidad. En la figura 2.25(a) se muestra 
un circuito amplificador de instrumentación muy superior. Analice el lector el circuito para de- 
terminar vo como función de vı y v, y determine la ganancia diferencial. Sugiera una forma 
de hacer variable la ganancia. También encuentre la- resistencia de entrada. Diseñe el circuito 
para obtener una ganancia que se pueda hacer variar entre 2 y 1000 utilizando un resistor 
variable de 100 KQ (potenciómetro). 


SOLUCIÓN 


El circuito está formado por dos etapas: la primera por los op amps A, y A) y sus resistores asociados, 

y la segunda por el op amp 4; junto con sus cuatro resistores asociados. Reconocemos la segunda 
etapa como la del amplificador de diferencia estudiado en el ejemplo 2.6. : 

- El análisis del circuito, si se suponen op amps ideales, es sencillo, como se ilustra en la 

figura 2.25(b). El punto clave es que los cortocircuitos virtuales en las entradas de los op amps 

- A, y Az hacen que los voltajes de entrada ù, y v, aparezcan en los terminales de R,. Así, el voltaje 

de entrada diferencial (v, — v) aparece a través de R, y ocasiona que la corriente i = (v, ~ w)R; 

circule por R, y los dos resistores marcados como R,. Esta corriente, a su vez, produce una 
diferencia de voltaje entre los terminales de salida de 4, y 42 dada por 


Vo vn =(1 +) (v — v) (2.14) 
Ri 


El amplificador de diferencia formado alrededor del op amp 4; capta la diferencia de voltaje 
(Vo — Voz) y produce un voltaje proporcional de salida vo, 


a 
¿e 


vr >=-= E {voi — Voz) (2.15) 
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Al combinar las ecuaciones (2.14) y (2.15) resulta 


El LS us) 


De esta forma, el amplificador de instrumentación tiene una ganancia de voltaje diferencial de 


Ay = A iS (2.16) 


YUU 


- Fácilmente se puede demostrar que una señal de entrada de modo común Vem (aplicado a ambos 
terminales de entrada; véase la figura 2.24) se propaga en la primera etapa resultando en Vo, = Voz = 
ucm (suponiendo que por ahora hemos hecho v4= 0). De esta forma, si el amplificador de diferencia 
de la segunda etapa está debidamente balanceada, producirá un voltaje cero de salida en respuesta 
a Ucm, lo que indica que la ganancia en modo común del amplificador de instrumentación tiene el 
valor ideal de cero. 

De la expresión de ganancia diferencial de la ecuación (2.16) observamos que el valor de 
ganancia puede variar si se hace variar el resistor individual R,; cualquier otro arreglo implica hacer 
variar dos resistores simultáneamente. 

Como los dos op amps de la etapa de entrada están conectados en la configuración no inversora, 
la impedancia de entrada vista por cada uno de los voltajes v, y v, es (idealmente) infinita. Ésta es 
una ventaja importante de esta configuración del amplificador de instrumentación. 

Llevemos ahora nuestra atención al problema de diseño en particular. Suele ser preferible 
obtener toda la ganancia necesaria en la primera etapa, dejando la segunda etapa para realizar la 
tarea de tomar la diferencia entre las salidas de la primera etapa y así rechazar la señal de modo 
común. En otras palabras, la segunda etapa se diseña generalmente para una ganancia de uno. Si se 
adopta este método, seleccionamos todos los resistores de la segunda etapa iguales a un valor 
prácticamente conveniente, por ejemplo 10 kQ. El problema entonces se reduce a diseñar la primera 
etapa para obtener una ganancia ajustable entre 2 y 1000. Si se implementa R, como la combinación 
en serie de un resistor fijo R,y y el resistor variable R, obtenida mediante el uso del potenciómetro 
de 100 KQ (véase la figura 2.25c), se puede escribir 


1+ 2R: Rek, a 


Ryt Ra 
Por lo tanto, 
2R, 
1 +22 = 1000 
Ry 
y 
2R, 
+ r 
3 Ry+ 100 kQ a 


Estas dos ecuaciones dan R= 100.2 Q y R = 50.050 kQ. Se pueden seleccionar otros valores 
prácticos; por ejemplo, R¡;= 100 Q y R: = 49.9 KQ (ambos valores existen como resistores estándar 
- de película metálica y 1% de tolerancia; véase el apéndice H) resulta en una ganancia que cubre 


, aproximadamente el límite necesario. 


A e dt Ai 
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Ejercicios 
2.14 Encuentre valores para las resistencias del circuito de la figura 2.21 tales que el circuito se comporte como un 
amplificador de diferencia con una resistencia de entrada de 20 kQ y una ganancia de 100. 


Resp. R,=R;=10k0;R,=R,=1MQ 


2.15 Para el circuito que se muestra en la figura E2.15, obtenga una expresión para la función de transferencia V,/V,. 
Encuentre expresiones para hallar la magnitud y fase de la respuesta. Nota: Este circuito funciona como divisor de fase. 
+ También se conoce como filtro pasatodo de primer orden. 


R, 


Fig. E2.15 


Resp. V/V; = (s - 1/CRMs + UCR); \Va1V1= 1; $ = 180°- 2 tan”! (WCR) 


2.16 Considere el circuito de amplificador de diferencia de la figura 2.21. Sustituya R, y R4 con dos capacitores 
iguales C, y haga R; = R3 = R. Utilice superposición para demostrar que el circuito se convierte en integrador con V, 
+ (Y, = V¡YSCR. 


2.7 EFECTO DE GANANCIA FINITA A CIRCUITO ABIERTO Y ANCHO DE BANDA 
EN EL FUNCIONAMIENTO DE UN CIRCUITO 


Ya antes definimos el op amp ideal y presentamos varias aplicaciones de circuitos de op amps. El 
análisis de estos circuitos supuso que los op amps eran ideales. Aun cuando en muchas aplicaciones 
ésta no es una mala suposición, un diseñador de circuitos tiene que estar familiarizado con las 
características de op amps prácticos y los efectos de estas características en la operación de circuitos 
con op amps. Sólo entonces estará el diseñador en aptitud de utilizar los op amps inteligentemente, 
en especial si la aplicación a mano no es sencilla. Las propiedades no ideales de op amps, por 
supuesto, limitan el campo de operación de los circuitos analizados en los ejemplos anteriores. . 

En el resto de este capítulo consideramos algunas de las importantes propiedades no ideales 
del op amp. Hacemos esto tratando un parámetro a la vez, comenzando en esta sección con el caso 
más serio de op amp no ideal, que es su ganancia finita y ancho de banda. 
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Fig. 2.28 Ganancia a circuito abierto de un op amp típico de uso general e internamente compensado. 


107 (Hz) 


La ganancia diferencial a circuito abierto de un op amp no es infinita, sino que más bien es 
finita y disminuye con la frecuencia. En la figura 2.26 se muestra una gráfica para |4|, con los 
números típicos de los op amps de uso más general (como los op amp tipo 741, que se puede adquirir 
de muchos fabricantes de semiconductores y cuyo circuito interno se estudia en el capítulo 10). 

Nótese que aun cuando la ganancia es bastante alta a cd y bajas frecuencias, comienza a caer 
a frecuencias más bien bajas (10 Hz en nuestro ejemplo). La atenuación uniforme de ganancia a 
-20 dB/década que se muestra es típica para op amps internamente compensados. Éstas son 
unidades que tienen una red (por lo general un solo capacitor) incluido en el mismo chip de IC cuya 
función es producir la ganancia del op amp para tener la respuesta de paso bajo y una constante de 
tiempo que se muestra. Este proceso de modificar la ganancia a circuito abierto se denomina 
- compensación de frecuencia, y su propósito es asegurar que los circuitos con op amps sean estables 
(opuestos a los oscilatorios). El tema de estabilidad de circuitos de op amps, o, más generalmente, 
de amplificadores de retroalimentación, se estudiará en el capítulo 8. 

Por analogía a la respuesta de circuitos STC de paso bajo (véase la sección 1.6 y, para más 


detalle, el apéndice F), la ganancia A(s) de un op amp internamente compensado se puede expresar 
como 


que para frecuencias físicas, s = jw, se convierte en `` 
E 
AGuw) = (2.18) 


1 + jul, 
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donde 4o denota la ganancia de cd y w, es la frecuencia a 3 dB (o frecuencia “de ruptura”). Para el 
ejemplo que se muestra en la figura 2.26, Ao = 10% y w, = 2r x rad/s. Para frecuencias w > w» 
(diez veces o más altas), la ecuación (2.18) se puede aproximar por 


Awi 


AGuw) = a (%19) 
de la que se puede ver que la ganancia |A| llega a la unidad (0 dB) a una cian denotada por 
w, y dada por 
W, = Aow (2.20) 
Al sustituir en la ecuación (2.19) resulta 
A(jw) = e NS (2.21) 


donde w, se denomina ancho de banda de ganancia unitaria. El ancho de banda de ganancia ' 
unitaria f; = w,/2m suele especificarse en las hojas de datos de op amps. También nótese que para 
w ` w, la ganancia a circuito abierto en la ecuación (2.17) se convierte en 


A(S) = E (2.22) 


Así, el op amp se comporta como integrador con constante de tiempo 7 = 1/w,. Esto se correlacio- 
na con la respuesta en frecuencia de —6 dB/octava indicada en la figura 2.26. 
La magnitud de ganancia se puede obtener a partir de la ecuación (2.21) como 


£ 
f 


Entonces, si f; se conoce (10% Hz en nuestro ejemplo), se puede fácilmente estimar la magnitud de 
la ganancia del op amp a una frecuencia f dada. En cuanto a la importancia práctica, observemos 
que la dispersión de producción en el valor de w, entre op amps del mismo tiempo es mucho 
menor que el observado para A, y ws. Por esta razón, w, (o f; = w,/27r) se prefiere como parámetro 
de especificación. Finalmente, debe mencionarse que un op amp que tenga esta atenuación de 
ganancia de —6 dB/octava se dice que tiene un modelo de “un polo”. Del mismo modo, como este 
polo individual domina la respuesta en frecuencia del amplificador, se llama polo dominante. En 
el capítulo 7 trataremos con mayor detalle polos y ceros. 


l4Gw)| = = (2.23) 


Respuesta en frecuencia de amplificadores de circuito cerrado 


A continuación consideramos el efecto de ganancia limitada de op amps y ancho de banda limitada, 
en las funciones de transferencia a circuito cerrado de las dos configuraciones básicas: el circuito 
inversor de la figura 2.4 y el circuito no inversor de la figura 2.16. La ganancia a circuito cerrado 


? Debido a que wy es el producto de la ganancia Ao de cd y el ancho de banda ws a 3 dB, se le conoce también como 
producto del ancho de banda de ganancia (GB). 


113 


2.7 EFECTO DE GANANCIA FINITA A CIRCUITO ABIERTO Y ANCHO DE BANDA 95 
del amplificador inversor, si se supone ganancia A finita a circuito abierto de un op amp, se obtuvo 
en la sección 2.3 y.se dio en la ecuación (2.1), que aquí repetimos como 


V, —RyR, 


V 1+0 ERIRIYA (2.24) 


Al sustituir por A de la ecuación (2.1 7) resulta 


Vos) _ —Ry/R, (2.25) 
V; (s) 1 R s , " 
Pa £ + 2) (+ RAR) | 
Para Ay > 1 + Ry/R,, que suele ser el caso, 
LO — BR (2.26) 
PE) ih s ; 
i w, I(l + RRi) 


que es de la misma forma que para una red de una constante de tiempo (STC) de paso bajo (véase 
la tabla 1.2, página 32). Entonces, el amplificador inversor tiene una respuesta STC de paso bajo 
con una ganancia de cd de magnitud igual a Ry/R,. La ganancia a circuito abierto se atenúa a una 
pendiente uniforme de -20 dB/década con una frecuencia de corte (frecuencia a 3 dB) dada por 


Wr 


= —__—— 2 


Análogamente, un análisis del amplificador no inversor de la figura 2.16, si se supone una ganancia 
A finita a circuito abierto, produce una función de transferencia a circuito cerrado de 


Vy, 1 +RX/R;, 


"Y 1+(+RIRYA (2.28) 


Al sustituir por A de la ecuación (2.17) y hacer la aproximación Ay > 1 + Ry/R, resulta en 


AQ 1+RyR, 
VS — s 

w,/1(1 + RR) 
Entonces, el amplificador no inversor tiene una respuesta STC de pasc bajo con una ganancia de cd 
- de (1 + R,/R;) y una frecuencia a 3 dB dada también por la ecuación (2.27). 


(2.29) 
1+ 


EJEMPLO 2.8 
Considere un op amp conf; =1 MHz. Encuentre la frecuencia a 3 dB de amplificadores a circuito cerrado 


con ganancias nominales de +1000, +100, +10, +1, —1, —10, —-100 y —1000. Trace la respuesta en 
magnitud de frecuencia para los amplificadores con ganancias a circuito cerrado de +10 y —10. 


SOLUCIÓN 


Mediante la ecuación (2.27) obtenemos los resultados dados en la tabla de la página siguiente. 
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i Se. "  “Gananciá a- Ra 


circuito cerrado . Ri faas = 1 + RAR) 
a +1000 999 1 kHz 
Et +100 99. l 10 kHz 
l +10 9 100 kHz 
+1 0 1 MBz 
A 1o. 0.5 MHz 
-10 10 90.9 kHz 
-100 100 -9.9 kHz 


1000 ` ` 1000 . — =1kHz 


En la figura 2.27 se muestra la respuesta en frecuencia para el amplificador cuya ganancia nominal 
de cd es +10, y en la figura 2.28 se muestra la respuesta en frecuencia para el caso de —10. Se deduce 
una observación interesante de la tabla anterior: el amplificador inversor de ganancia unitaria tiene una 

. frecuencia de 3 dB de f/2 en comparación con f; para el amplificador no inversor de ganancia unitaria.. 


w i o 


107107 101001000 10% FaH) 


Fig. 2.27 Respuesta en frecuencia de un amplificador con ganancia nominal de +10 V/V. 
So. 2 
| y | (dB) 
20 


z —20 dB/ década 


90.9 909 J (xHz) 
Fig. 2.28 Respuesta en frecuencia de un amplificador con ganancia nominal de —V/V. 
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En el ejemplo 2.8 se ilustra claramente la relación entre ganancia y ancho de banda: para un op amp 
dado, cuanto menor sea la ganancia necesaria a circuito cerrado, mayor será el ancho de banda 
alcanzado.. De hecho, la configuración no'inversora exhibe un producto de ganaricia constante y 


` ancho de banda igual a f; del op amp: En el capítulo 3 se da una A prescón de estos resultados, 


E IET LAPORTA CTA E 


STE 


Ejercicios 


en términos de la teoría de retroalimentación:: 


OA TA NS AS ROI A ESE EA AS 


2.17 Un op amp internamente compensado tiene una ganancia de cd a circuito abierto de 10% V/V y una ganancia de 
ca a circuito abierto de 40 dB a 10 KHz. Estime su frecuencia a 3 dB, su frecuencia de ganancia. T3 su producto 
de ganancia y ancho de banda y su ganancia esperada al kHz. ea 

-Resp. 1 Hz; 1 MHz; 1 MEZ; 60 aB. 


2. 18 Considere un.op amp que tiene una a ganancia de-106 dB < a cd y una. ipii en frecuencia de un polo con f; = 
` 2 MHz. Encuentre la magnitud de ganancia a f= 1 kHz, 10 kHz y 100 kHz. 


Resp. 2000 V/V; 200 V/V; 20 V/V 


2.19 Si el op amp del ejercicio 2.18 se utiliza para diseñar un amplificador no inversor con ganancia de cd nominal 


E de 100, encuentre la frecuencia de 3 dB de la ganancia a circuito cerrado. 


Resp. 20kHz ` 


2.8 OPERACIÓN DE OP AMPS A GRAN SEÑAL 


Ejercicio 


En esta sección estudiamos las limitaciones de la operación de circuitos con op amps cuando están 


presentes grandes señales de salida. 


Saturación de salida 


De manera similar a otros amplificadores, los op amps operan linealmente en un intervalo limitado 
de voltajes de salida. Específicamente, la salida de un op amp se satura en la forma que se muestra 
en la figura 1.13 con L, y L- a no más de entre 1 y 3 volts de las fuentes de alimentación positiva y 
negativa, respectivamente. Entonces, un op amp que opere de fuentes de +15 V se satura cuando el 
voltaje de salida llegue a unos +13 V en la dirección positiva y —13 V en la dirección negativa. Para 
este op amp se dice que el voltaje nominal de salida es +13 V. Para evitar que se recorten los picos 
de la onda de salida, y la resultante distorsión de la onda, la señal de entrada debe mantenerse 
correspondientemente pequeña. 


2.20 El voltaje nominal de salida de un op amp dado es +10 V. Si el op amp se utiliza para diseñar un amplificador 
no inversor 'con una ganancia de ai Gia es la máxima entrada de onda senoidal que se puede manejar sin recortar 


: la salida? 


Resp. 0.1'V pico á pico 
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Rapidez de respuesta 


Otro fenómeno que puede ocasionar distorsión no lineal cuando están presentes grandes señales de 
salida es el de la limitación de la rapidez de salida. Esto se refiere al hecho de que hay una rapidez 
específica máxima de cambio posible a la salida de un op amp real. Este máximo se conoce como 
rapidez de respuesta (SR) del op amp y está definido como 


dvo 


SR = dr 


(2.30) 
mix , 
y por lo general se especifica en la hoja de datos del op amp en unidades de V/us. Se deduce que 
si la señal de entrada aplicada a un circuito con op amp es tal que demanda una respuesta de salida 
que sea más rápida que el valor especificado de SR, el op amp no satisface este requisito y su 
salida cambia a la máxima rapidez posible, que es igual a su SR. Como ejemplo, considere un op 
amp conectado a la configuración de seguidor de voltaje de ganancia unitaria que se muestra en la 
“figura 2.29(a), y sea la señal de entrada un voltaje en escalón que se presenta en la figura 2.29(b). 


“1 


IR 
0 t 
(b) 
Vo 
Pendiente = SR V 
v 0 7 
= = (c) 
(a) i l Vo 


Pendiente = w,V <= SR 


Y 
Y 
2 
e E 
0 to 
. (d) 
Fig. 2.29 (a) Seguidor de ganancia unitaria. (b) Onda de escalón de entrada. (c) Onda de salida que se 
eleva linealmente, obtenida cuando el amplificador está limitado por la rapidez de respuesta. (d) Onda 


de salida que se eleva exponencialmente, obtenida cuando V es suficientemente pequeño para que la 
pendiente inicial (0,V) sea menor o igual a SR. 


Ejercicio 
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La salida del op amp no podrá elevarse instantáneamente al valor ideal Y sino que, más bien, la 
salida será la rampa ideal de pendiente igual a SR, mostrada en la figura 2.29(c). Se dice entonces 
que el amplificador varía rápidamente y su salida está limitada por la rapidez de respuesta. 

Para comprender el origen del fenómeno de rapidez de respuesta es necesario conocer acerca 
del circuito interno del op amp, lo que haremos en el capítulo 10. Por ahora, sin embargo, es 
suficiente saber sobre el fenómeno y observar que es distinto del ancho de banda finito del op amp 
que limita la respuesta en frecuencia de amplificadores de circuito cerrado, estudiado en la sección 
anterior. El ancho de banda limitado es un fenómeno lineal y no resulta en un cambio en la forma 
de un senoide de entrada, es decir, no conduce a distorsión no lineal. La limitación de rapidez de 
respuesta, por otra parte, puede ocasionar distorsión no lineal a una señal senoidal de entrada cuando 


"su frecuencia y amplitud sean tales que la correspondiente salida ideal necesite que vo cambie a 


una mayor rapidez que la rapidez de respuesta (SR). Éste es el origen de otra especificación 


relacionada con op amps, que es su ancho de banda a plena potencia, que se explica posteriormente. - 


Antes de dejar el ejemplo de la figura 2.29 señalaremos que si el voltaje V de escalón de entrada es 
suficientemente pequeño, la salida puede ser la rampa que se eleva exponencialmente y que se muestra 
en la figura 2.29(d). Se esperaría esta salida del seguidor si la única limitación de su operación dinámica 
es el áncho de banda finito del op amp. Específicamente, la función de transferencia del seguidor se 
puede hallar si se sustituye R, = oo y R, = 0 en la ecuación (2.29) para obtener 


V, 1 


Y 1I+síu, 


(2.31) 


que es una respuesta STC de paso bajo con una constante de tiempo 1/w,. Su respuesta en escalón, 
por lo tanto, sería (véase apéndice F) 


volt) = VO - e) o (2.32) 


La pendiente inicial de esta función que se eleva exponencialmente es (uw,V). Entonces, mientras V 
sea suficientemente pequeño de modo que w, < SR, la salida será como se ve en la figura 2.29(d). 


2.21 Un op amp, que tiene una rapidez de respuesta de 1V/ps y un ancho de banda de ganancia unitaria f; de 1 MHz, 
se conecta en la configuración de seguidor de ganancia unitaria. Encuentre el máximo voltaje posible de escalón para 
el que la onda de salida todavía se encuentre dada por la rampa exponencial de la ecuación (2.32). Para este voltaje de 
entrada, ¿cuál es el tiempo de elevación de 10% a 90% de la onda de salida? Si se aplica un escalón de entrada que es 
10 veces mayor, encuentre el tiempo de elevación de 10% a 90% de la onda de salida. 


Resp. 0.16 V; 0.35 us; 1.28 us 


Ancho de banda a plena potencia 


La limitación de rapidez de respuesta de un op amp puede ocasionar distorsión no lineal en ondas se- 
noidales. Considere una vez más el seguidor de ganancia unitaria con entrada de onda senoidal dada por 
v = Y, sen wt l 


La rapidez de cambio de esta onda está dada por 


U; A 
—= WV; cos wi 
dt i 
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Salida 
teórica 


Salida cuando un op amp está limitado 
por la rapidez de respuesta 


Fig. 2.30 Efecto de la limitación de rapidez de respuesta.en ondas senoidales de salida 


y tiene un valor máximo de wP, Este máximo se presenta en los cruces cero de la senoide de entrada. 
Ahora, si wV, excede de la rapidez de respuesta del op amp, la onda de salida se distorsiona en la 
forma en que se muestra en la figura 2.30. Observe que la salida no puede ir al mismo paso que 


` la -gran rapidez de cambio de la onda senoidal en sus cruces con el cero, y el op amp varía 


Ejercicio 


rápidamente. ` ; 

Las hojas de datos de op amps suelen especificar una frecuencia fọ llamada ancho de banda 
a plena potencia. Es la frecuencia a la que una senoide de salida con amplitud igual al voltaje 
nominal de salida del op amp empieza a mostrar distorsión debida a la limitación de rapidez de 
respuesta. Si denotamos el voltaje nominal de salida por V amix, entonces fy está relacionada a la SR 
como sigue: 


WMV omix =SR 


Entonces, * 


SR 
Ju” rV. (2.33) 


Debe ser obvio que las senoides de salida de amplitudes menores que Voms, mostrarán distorsión de 
rapidez de respuesta a frecuencias mayores que wm. De hecho, a una frecuencia w mayor que wm, 


la amplitud máxima de la senoide de salida no distorsionada está dada por: 


oy [2 
Vo zg Vae D ) | (2.34) 


2.22 Un op amp tiene un voltaje nominal de salida de +10 V y una rapidez de respuesta de 1 V/ps. ¿Cuál es el ancho 
de banda a plena potencia? Si se aplica una entrada senoidal con frecuencia f= 5f,, a un seguidor de ganancia unitaria 
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: construido usando este op amp, ¿cuál es la máxima amplitud posible que se pueda acomodar a la salida sin incurrir en 
$ distorsión de rapidez de respuesta? 


Resp. 15.9 kHz; 2 V (pico) 


2.9 IMPERFECCIONES DE CD 
Voltaje de desnivel 


Debido a que los op amps son dispositivos de acoplamiento directo con grandes ganancias a cd, son 
propensos a problemas de cd. El primero de estos problemas es el voltaje de desnivel de cd. Para 
comprender este problema consideremos el siguiente experimento conceptual: |: si los dos terminales. 
de entrada del op amp están unidos y conectados a tierra, se'ériconitrará que hay un voltaje finito de 

. cd a la salida, De hecho, si el op amp tiene una elevada ganancia de cd, la salida estará al nivel 
de saturación positivo o negativo. La salida del op amp se puede regresar a su valor ideal de 0 V 
si se conecta una fuente de voltaje de cd de polaridad y magnitud apropiadas entre los dos terminales : 
de entrada del op amp. Esta fuente externa equilibra el voltaje de desnivel de entrada del op amp. 
Se deduce que el voltaje de desnivel de entrada (Vos) debe ser de igual magnitud y de polaridad 
opuesta al voltaje que se aplica externamente. 

El voltaje de desnivel de entrada aparece como resultado de los inevitables desacoplamientos 
presentes en la etapa de entrada diferencial del op amp. En capítulos posteriores estudiaremos en 
detalle este tema, pero aquí nuestra preocupación es investigar el efecto de Vos en la operación de 
circuitos de op amp a circuito cerrado: Hacia el final observamos que los op amps de uso general 
exhiben Vos en la escala de 1 a 5 mV. Del mismo modo, el valor de Vos depende de la temperatura. 
Las hojas de datos de op amps especifican por lo general valores típicos y máximos para Vos a 
temperatura ambiente, así como coeficientes de temperatura de Vos (por lo general en V/*C), pero 
no especifican la polaridad de Vos debido a que los desacoplamientos de componentes que dan lugar 
a Vos obviamente no se conocen a priori; cl unidades del mismo tipo de op amp pueden 
exhibir un Vos positivo o negativo. 

Para analizar el efecto de Vos en la operación de circuitos con op amps, es necesario un modelo 
de circuito para el op amp con voltaje de desnivel de entrada; este modelo se muestra en la figura 
2.31 y consta de una fuente de cd de valor Vos en serie con el terminal positivo de entrada de un op 

` amp sin desnivel. La justificación para este modelo se deduce de la descripción anterior. 


yA Op amp real o | f 


Fig. 2.31 Modelo de circuito { 
3 para un op amp con voltaje de - ..- i 
desnivel de entrada Vos. i ' 


Op amp sin desnivel 
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Ejercicio 


2.23 Utilice el modelo de la figura 2.31 para trazar la curva característica de transferencia vo Contra Vja (Vo = vs y 
Uia = Uy — 11) de un op amp que tiene Ay = 10%, niveles de saturación de salida de +10 V, y Vos de +5 mV. 


Resp. Véase la figura E2.23 


vo v) 


Fig. E2.23 Característica de transfe- 


l rencia de un op amp con Vos = 5 mV. 


2 3 4 5 6ug(mv) 


El análisis de circuitos con op amps para determinar el efecto del Vos de op amps en su operación 
es sencillo: la fuente de señales de voltaje de entrada se pone en cortocircuito y el op amp se sustituye 
con el modelo de la figura 2.31. (La eliminación de la señal de entrada, hecha para simplificar el 
problema, está basada en el principio de superposición.) Si se sigue este procedimiento encontramos 
que las configuraciones inversora y no inversora del amplificador resultan en el circuito que se 
muestra en la figura 2.32, de donde se encuentra que el voltaje de cd debido a Vos es 


Vo => Vos E + R] (2.35) 
Ri 


Fig. 2.32 Evaluación del desnivel 
de cd de salida debido a Vos en un 
amplificador de circuito cerrado. 


Op amp 
sin desnivel 
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Fig. 2.33 El voltaje de desnivel de cd 
de salida de un op amp se puede recortar 
—-—-—  acerosiseconecta un potenciómetro a los 
dos terminales de cancelación de desni- 
vel. El contacto deslizante del potenció- 
metro está conectado a la alimentación 
negativa del op amp. 


Al resto” T 
del circunto 


Terminales 
de cancelación —= 
de desnivel 


Este voltaje de cd de salida puede tener una gran magnitud. Por ejemplo, un amplificador ne inversor 
con una ganancia de 1000 a circuito cerrado, cuando se construye de un op amp con voltaje de 
desnivel de entrada de 5 mV, tendrá un voltaje de salida de cd de +5 V o —5 V (dependiendo de la 
polaridad de Vos), más que el valor ideal de 0 V. Ahora, cuando se aplica una señal de entrada al 
amplificador, la correspondiente salida de señal se superpone a los 5 V de cd. Obviamente entonces, 
la alternancia permisible de señal a la salida se reducirá y, lo que es peor, si la señal que se vaa 
amplificar es de cd, no sabríamos si la salida se debe a Vos o a la señal. 
Algunos op amps están equipados con dos terminales adicionales a las que se puede conectar 
' un circuito especificado para recortar a cero el voltaje de cd de salida debido a Vos. En la figura 
2.33 se muestra este circuito que se utiliza típicamente con op amps de uso general. Se conecta un 
potenciómetro entre los terminales de invalidación de desnivel con el contacto deslizante del po- 
tenciómetro conectado a la fuerite negativa del op amp. Al mover el contacto deslizante del 
potenciómetro se introduce un desequilibrio que contrarresta la simetría presente en el circuito 
interno del op amp y que da lugar a Vos. Regresaremos a este punto en el contexto de nuestro estudio 
del circuito interno de op amps del capítulo 10, pero debe observarse que aun cuando el desnivel de 


salida de cd se puede recortar a cero, el problema persiste en la variación (o desviación) de Vos con 
la temperatura. : 


Ejercicio 


2.24 Considere un amplificador inversor con una ganancia nominal de 1000 construido de un op amp con un voltaje 
de desnivel de entrada de 3 mV y con niveles de saturación de salida de +10 V. (a) ¿Cuál es (aproximadamente) la señal 
pico de entrada de onda senoidal que se puede aplicar sin recortar la salida? (b) Si el efecto de Vos se invalida a 
temperatura ambiente (25°C), ¿de qué magnitud se puede aplicar una entrada si: (i) el circuito debe operar a temperatura 


constante? y (ii) el circuito debe operar a una temperatura entre 0°C y 75°C y el coeficiente de temperatura de Vos es 
10 yV/*C? 


Resp. (a)7 mV; (b)10mV, 9.5 mV 


Una forma de superar el problema de desnivel de cd es acoplando capacitivamente el amplifi- 
cador. Esto, sin embargo, será posible sólo en aplicaciones donde no se requiere que el amplificador 


ns 
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R: 


Fig. 2.34 Un amplificador in- 
versor capacitivamente acoplado. 


a circuito cerrado amplifique señales de cd o de muy baja frecuencia. En la figura 2.34 se muestra 
un amplificador inversor capacitivamente acoplado. El capácitor de acoplamiento ocasionará que 
la ganancia sea cero a cd. De hecho, el circuito tendrá una respuesta STC de paso alto con frecuencia 
de 3 dB w = 1/CR,, y la ganancia será —Ry/R; para frecuencias w `> wọ. La ventaja de este circuito 
esque Vos 2o- seamplifica: Por lo tanto, la salida de voltaje de cd será igual a Vos en lugar de 
Vos(1 + R:/R,), que es el caso sin el capacitor de acoplamiento. Como el capacitor se comporta como 
circuito abierto a cd, es fácil observar en la figura 2.34 que el generador de” Vos en realidad ve un 
seguidor de ganancia unitaria. ` 
Otro circuito de op amp que es adversamente afectado por el voltaje de desnivel de op amp.es 
el integrador Miller. En la figura 2.35 se muestra el circuito integrador con la señal de entrada 
reducida a cero y el op amp sustituido con el modelo de la figura 2.31. El análisis del circuito 
es sencillo y se muestra en la figura 2.35. Si se supone que en el tiempo f = 0 el voltaje en los 
terminales del capacitor es cero, el voltaje de salida como función del tiempo está dado por 


vo = Vos + E (2.36) 

. Entonces, vo aumenta linealmente con el tiempo hasta que el op amp se satura, lo que con toda 
claridad es una situación inaceptable. El problema se puede superar si se conecta un resistor R; en 
los terminales del capacitor integrador C. Este resistor proporciona una trayectoria de cd por la que 
puede circular la corriente de cd (Vos/R), con el resultado de que vo tendrá ahora una componente de 
cd de Vos[1 + (R+R)] (en lugar de elevarse linealmente). Para mantener pequeño el desnivel de cd 
a la salida, se debe seleccionar un valor bajo para Rp, pero desafortunadamente, cuanto menor sea 
el valor de R; menos ideal es el circuito integrador (véase el ejemplo 2.4). Éste es otro ejemplo de. 
relaciones que un diseñador debe considerar al crear circuitos funcionales a partir de componentes 
imperfectos. 


SE SEN El Vos yy _ Fig.2.35 Determinación del efec- 
es I Cdo 


R to del voltaje de desnivel de entrada 
ad Vos, al op amp, Vos, en el circuito integra- 
KORET R dor Miller. Nótese que como la salida 


se eleva con el tiempo, el op amp 
finalmente se satura. 


Ejercicio 
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A nnn a AL a TP Boog osom om e mea ana oo 


D2.25 Considere un integrador Miller con una constante de tiempo de 1 ms y una resistencia de entrada de 10 KQ. 
El op amp tiene un Vos = 2 mV y voltajes de saturación de salida de + 12 V. (a) Si se supone que cuando se enciende 
la fuente de alimentación el voltaje del capacitor es cero, ¿cuánto tarda el amplificador en saturarse? (b) Seleccione el 
máximo valor posible para un resistor de retroalimentación R; de modo que se disponga por lo menos +10 V de 


alternancia de señal de salida. ¿Cuál es la frecuencia de corte de la red de una constante de tiempo (STC) resultante? 


Resp. (a16s; (b) 10 MQ, 0.16 Hz 


O AS A Rd A A 


Corriente de polarización de entrada 


El segundo problema de cd que se encuentra en op amps se ilustra en la figura 2.36. Para que 
funcione un op amp, sus dos terminales de entrada deben ser alimentadas con corrientes de cd 
llamadas corrientes de polarización de entrada. En la figura 2.36 estas dos corrientes están 
representadas por dos fuentes de corriente, Jp, e Im, conectadas a los dos terminales de entrada. Debe 
destacarse que las corrientes de polarización de entrada son independientes del hecho de que un op 
amp real tiene resistencia finita, aunque muy grande (no se muestra en la figura 2.36). El fabricante 
de op amps por lo general especifica el valor promedio de Jz, e Im así como su diferencia esperada. 
El valor promedio de 7; recibe el nombre de corriente de polarización de entrada 


La +1, 
L= 25 B2 


y la diferencia se llama corriente de desnivel de entrada y está dada por 
los = Wa — Im 


I= 100 nA e Jos = 10 nA son valores típicos para op amps de uso general que utilizan transistores 
bipolares. Los op amps que utilizan transistores de efecto de campo en la etapa de entrada tienen 
una mucho menor corriente de polarización de entrada (del orden de picoamperes). 


Fig. 2.36 Corrientes de polari- 
zación de entrada de un op amp 
representadas por dos fuentes de 
corriente Ig; e [g2. 
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la R, 
<—— 


«Fig. 2.37 Análisis del amplificador de circuito cerrado, tomando en cuenta las corrientes de polarización 
de entrada. : 


Ahora deseamos hallar el voltaje de salida de cd del amplificador de circuito cerrado debido a 
las corrientes de polarización de entrada. Para hacer esto conectamos a tierra la fuente de señales y 
obtenemos el circuito que se muestra en la figura 2.37 para ambas configuraciones, la inversora y la 
no inversa. Como se observa en la figura 2.37, el voltaje de salida de cd está dado por 


Vo = Ip R, = IR; (2.37) 
Es obvio que esto pone un límite superior al valor de R,, pero afortunadamente existe una técnica 
para reducir el valor del voltaje de salida de cd debido a las corrientes de polarización de entrada. 
El método consiste en introducir una resistencia R, en serie con ¿I alambre de entrada no inversora, 
como se muestra en la figura 2.38. Desde un punto de vista de señales, R, tiene un efecto 


despreciable. El valor apropiado para R, se puede determinar si se analiza el circuito de la figura 
2.38, donde se muestran detalles del análisis y el voltaje de salida está dado por 


Vo = —ImR; + Ri(Is; — I2Rs/Ri) (2.38) 
Consideremos primero el caso Is, = Iņ = Ig, que resulta en 
Vo = Ia[Ro RA + RARO) 
De esta forma podemos reducir Vo a cero al seleccionar R; tal que 


E R, a RR, 
Raag RIR, RFR, 039) 


Esto es, R; debe hacerse igual al equivalente en paralelo de R, y Ra. 
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Fig. 2.38 Reducción del efecto de las corrientes de polarización de entrada al introducir un resistor R;. 


Una vez seleccionada R, como se indicó antes, evaluemos el efecto de una corriente Zos 


finita de desnivel. Sea Js, = Ig + los/2 € Ig = lg — Iosl2, y sustituimos en la ecuación (2.38). El 
resultado es 


Vo = IosR2 ; (2.40) 


. que suele ser aproximadamente un orden de magnitud menor que el valor obtenido sin R; (ecuación 
2.37). Concluimos que, para reducir al mínimo el efecto de las corrientes de polarización de entrada, 
en el alambre positivo debe poner una resistencia igual a la resistencia de cd vista por el terminal 
inversor. Debemos resaltar la palabra cd en la última expresión; nótese que si el amplificador está 
acoplado a ca, es necesario seleccionar R, = R,, como se muestra en la figura 2.39. 

Mientras estamos en el tema de amplificadores acoplados a ca, debemos observar que siempre 
debe haber una trayectoria continua de cd entre cada uno de los terminales de entrada del op amp 
y tierra. Por esta razón el amplificador no inversor acoplado a ca de la figura 2.40 no funciona sin 
la resistencia R, a tierra. Desafortunadamente, incluso R, disminuye en mucho la resistencia de 
entrada del amplificador de circuito cerrado. 


Fig. 2.39 En un amplificador 

acoplado a cd, la resistencia de cd ; ; 
vista por el terminal inversor es l i 
Rz; de aquí que R; se seleccione i 
igual a R2. 
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Ra 


Fig. 2.40 Ilustración de la necesi- 
dad de una trayectoria continua de cd 
` para cada uno de los terminales de 
entrada de un op amp. Específica- 
mente, nótese que el amplificador no 
funcionará sin el resistor R3. 


2.26 Considere un circuito integrador Miller con una resistencia de entrada R y un capacitor integrador C, con otro 
resistor R conectado entre el terminal positivo de entrada del op amp y tierra. Conecte a tierra el terminal de entrada 
del integrador y sustituya el op amp con el circuito equivalente de la figura 2.36 con Isı = lg + los/2 € Im = Ig — Log2. 


(a) Demuestre que si el voltaje del capacitor en ¢ = 0 es cero, entonces 


(b) Con un resistor Rs conectado en paralelo con C y suponiendo que- Rp > R, demuestre que vo se convierte en 


vo IosRF. EN 


RESUMEN 
E El op amp de IC es un elemento adaptable de circuitos. 


Es fácil de aplicar y la operación de circuitos con op amps es 
cercanamente igual a la de predicciones teoréticas. 


E Los terminales de op amps son el terminal inversor de 
entrada (1), el terminal no inversor de entrada (2), el terminal 
de salida (3), el terminal de alimentación positiva (V*) que 
se conecta al positivo de la fuente de alimentación, y el 
terminal de alimentación negativa (V7) que se conecta al ne- 
gativo de la fuente. El terminal común de las dos fuentes es 
la tierra del circuito. 


E Elop amp ideal responde sólo a la señal de diferencia de 
entrada, es decir (w — vı); proporciona a la salida, entre el 
terminal 3 y tierra, una señal 4(u, — Uy), donde A, la ganancia 
a circuito abierto, es muy grande (10% a 10% e idealmente 


ARTO AR IO 


le pla, x 


C 


s iiaiai Merren tom A nr paty mn 


infinita; y tiene una resistencia infinita de entrada y cero 
resistencia de salida. ; 


W Se aplica retroalimentación negativa a un op amp al 
conectar un componente pasivo entre su terminal de salida y 
su terminal inversora de entrada (negativa). La retroalimen- 
tación negativa ocasiona que el voltaje entre los dos termi- 
nales de entrada se haga muy pequeño e idealmente cero. De 
modo correspondiente, se dice que existe un cortocircuito 
virtual entre los dos terminales de entrada. Si el terminal 
positivo de entrada se conecta a tierra, aparece una tierra 
virtual en el terminal negativo de entrada. 


W Las dos suposiciones más importantes en el análisis de 
circuitos de op amp, si se supone que existe retroalimenta- 
ción negativa y los op amps son ideales, son los dos termi- 


nales de entrada de cada op amp son el mismo voltaje, y 
circula corriente cero en losterminales de entrada del op amp. 


IM Con retroalimentación negativa aplicada y el circuito 


- . cerrado, la ganancia a circuito cerrado está casi enteramente .. 


. determinada por componentes externos: para la configura- 


k . ción inversora, V,/V; = — Ry/Ry; y para la A no 


inversora, V,/V, = 1 +RyR;. 


La configuración no inversora a circuito cerrado ofrece 

una muy alta resistencia de entrada. Un caso especial es 

el seguidor de ganancia unitaria, frecuentemente utilizado 

- como amplificador separador para conectar una fuente de 
alta resistencia a una carga de baja resistencia. 


. MI Para la mayor parte de op amps intemamente compen- 
sados, la ganancia a circuito abierto cae con la frecuencia a 
razón de -20 dB /década, llegando a la unidad a la frecuencia 
f (el ancho de banda de ganancia unitaria). La frecuencia f; 
también se conoce como el producto de la ganancia y ancho 
de banda del op amp: f; = Ao fo, donde Ay es la ganancia de 
ed, y f, es la frecuencia a 3 dB de la ganancia a circuito 
abierto. A cualquier frecuencia f(f >> fo), la ganancia del op 
amp es [A| = f,/f. 


M Para las configuraciones inversora y no inversora a 
circuito cerrado, la frecuencia a 3 dB es igual a f;/(1 + Ry/Ry). 


MW La máxima rapidez a la que el voltaje de salida de un op 
amp puede cambiar se llama rapidez de respuesta, SR, que 
suele especificarse en V/us. La variación de un op amp puede 
resultar en distorsión no lineal de ondas de señal de salida. 
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E El ancho de banda a plena potencia, f, es la máxima 
frecuencia a la que una senoidal de salida con amplitud igual 
al voltaje nominal de salida de un op amy (Vomix) puede 
producirse sin distorsión: fy = SR/27V omax 


ME voltaje de desnivel de entrada, Vos, es la magnitud del 


- voltaje de cd que cuando se aplica entre los terminales de 


entrada de un op amp, con polaridad apropiada, reduce a cero 
el voltaje de desnivel de cd a la salida. 


M El efecto de Vos en operaciones se puede evaluar si en 
el análisis se incluye una fuente de cd Vos en serie con el 
alambre de entrada positiva del op amp. Para las configura- 
ciones inversora y no inversora, Vos resulta en un voltaje de 


desnivel de cd a la salida de Vos| 1 + z) 
1 


ME Si se acopla capacitivamente un op amp se reduce de 
manera considerable el voltaje de desnivel de cd a la salida. 


MW El promedio de las dos corrientes de cd, /z, e a2, que 
circulan en los terminales de entrada del op amp, se llama 
corriente de polarización de entrada, Ig. En un amplificador 
a circuito cerrado, Ig da lugar a un voltaje de desnivel de cd a 
la salida, de magnitud /¿R,. Este voltaje se puede reducir 
a osR si se conecta en serie una resistencia con el terminal 
positivo de entrada igual a la resistencia total de cd vista por 
el terminal negativo de entrada. Ios es la corriente de desnivel 
de entrada; estoʻes, Jos = lg, — Iml. 


W Al conectar una elevada AE en paralelo con el 
capacitor de un integrador de op amp se evita saturación 
del op amp (debida al efecto de Vos e Is). 
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PROBLEMAS 


Sección 2.1: Los terminales de un op amp 


2.1 


Un joven ingeniero. asignado. a descubrir técnicas 
empleadas en el producto de un competidor, en el 
proceso conocido como ingeniería inversa, encuentra 
un paquete dual en línea de 8 patas (DIP). Él piensa 
que este paquete puede contener varios op amps. 
¿Cuántos son probables? ¿Cuál es el número máximo 
que podría esperar? Haga una lista de las conexiones 
de patas que se podría esperar que identifique el 
ingeniero. 


Sección 2.2: El op amp ideal 


2.2 


2.3 


2.4 


El circuito de la figura P2.2 utiliza un op amp que es 
ideal, excepto por tener una ganancia A finita. Sus 
mediciones indican vo = 3.5 V cuando y, = 3.5 V. 
¿Cuál es la ganancia A del op amp? 

Se lleva a cabo un conjunto de experimentos en un op 
amp que es ideal, excepto por tener una ganancia finita 
A. Los resultados están tabulados a continuación. 
¿Son consistentes estos resultados? Si no es asi ¿son 
razonables, en vista de la posibilidad de error experi- 
mental? ¿Cuál es la ganancia que muestran? Mediante 
este valor, pronostique valores de las mediciones que 
accidentalmente se omitieron (espacios en blanco). 


Experimento # u ve Uo 
1 0.00 0.00 0.00 
2 1.00 1.00 0.00 
3 1.00 1.00 
4 1.00 1.10 10.1 
5 2.01 2.00 0.99 
6 1.99 2.00 1.00 
7 5.10 -5.10 


Consulte el ejercicio 2.3. Este problema explora una 
estructura interna alternativa para el op amp. En par- 
ticular, deseamos modelar la estructura intema de un 
op amp en particular que utiliza dos amplificadores de 
transconductancia y un amplificador de transresisten- 
cia. Sugiera una topología adecuada. Para iguales 
transconductancias G,, y una transresistencia R,,, en- 


Fig. P2.2 


2.5 


cuentre una expresión para hallar la ganancia A de 
circuito abierto. Para G,, = 50 mA/V y Rp = 10% Q, 
¿qué valor de A resulta? 

En el circuito que se muestra en la figura E2.3, un error 
del fabricante hace que el valor de G,, asociado con 
vı sea diferente del asociado con vz. Si la G,, asociada 
con y, es 10% más alta que para v, y la ganancia de 
voltaje asociada con u, es 1000 V/V, ¿cuál salida 
resultaría para las entradas en v, y uv, de 101.0 y 103.0 
mV. respectivamente? ¿Qué salida hubiera resultado 
si G,,, hubiera sido igual que Gm2? La señal “extra” 
observada se llama error en modo común. 


Sección 2.3: Análisis de circuitos con op amp 
ideales; la configuración inversora 


2.6 


2.7 


2.8 


D2.9 


Un circuito inversor en particular utiliza un op amp 
ideal y dos resistores de 10 kQ. ¿Cuál ganancia a 
circuito cerrado espera obtener el lector? Si se aplica 
un voltaje de cd de +3.00 V en la entrada ¿qué salida 
resulta? Si se dice que los resistores de 10 kQ son 
“resistores de 5%”, con valores iguales entre 1 +0.05 
veces el valor nominal, ¿qué límites de salida espera 
el lector medir en realidad para una entrada de preci- 
samente 3.00 V? 

Se dan al lector un op amp ideal y tres resistores de 10 KQ. 
Mediante combinaciones en serie y paralelo de resisto- 
res, ¿cuántas topologías diferentes de circuito ampli- 
ficador inversor son posibles?, ¿cuál es la máxima (no 
infinita) ganancia de voltaje disponible?, ¿cuál es la 
mínima (no cero) ganancia disponible?, ¿cuáles son las 
resistencias de entrada en estos dos casos? 

Si se suponen op amps ideales, encuentre la ganancia 
de voltaje u'u; y resistencia de entrada Rin de cada 
uno de los circuitos de la figura P2.8.  ' 

Diseñe un circuito inversor de op amp para el que la 
ganancia sea —4 V/V y la resistencia total utilizada sea 
100 KQ. 
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| 
N 
(b) 
l. 
100 kQ i 
ji 
10 kQ , dl 
Ui dl 
Uo il 
== 10k0 i 
(d) e 
(c) 
100 KQ 
V; 
i 
(e) ; (f) 


Fig. P2.8 


D2.10 Mediante el circuito de la figura 2.4 y suponiendo 
un op amp ideal, diseñe un amplificador con una 
ganancia de —50 V/V que tenga la máxima resistencia 
posible de entrada bajo la restricción de tener que usar 
resistores no mayores de 10 MQ. ¿Cuál es la resisten- 
cia de entrada de su diseño? valores reales son 15.3 KQ y 2.59 KQ. ¿Cuál debe ser 

2.11 Un circuito inversor con op amp se fabrica con los realmente la ganancia a circuito abierto del op amp? 
resistores Rı y R, con x% de tolerancia (es decir, el 2.13 Debe diseñarse un circuito inversor de op amp que 
valor de cada resistor se puede desviar del valor utiliza un op amp ideal, para tener una ganancia de 
nominal hasta en +x%). ¿Cuál es la tolerancia en la 1000 V/V usando resistores no mayores de 100 kQ. 


2.12 Un circuito inversor con op amp utiliza resistores de 
valores nominales de 15 KQ y 2.7 KQ y un amplifica- 
dor en particular de bajo costo, para obtener una 
ganancia a circuito cerrado de -5.42 V/V. Medidas 
muy cuidadosas de los resistores muestran que sus 


A 


mepi niee A 


ganancia realizada a circuito cerrado? Suponga que el 
op amp es ideal. Si la ganancia nominal a circuito 
cerrado es —100 V/V y x = 5, ¿cuáles son los límites 
de valores de ganancia esperados de este circuito? 


Para el sencillo circuito de dos resistores ¿cuál resis- f 


tencia de entrada resultaría? 


2.44 Si para la situación descrita en e! problema 2.13 se 


utiliza un circuito de cuatro resistores (véase la figura 
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2.15 


2.16 


2.8), con tres resistores de valor máximo, ¿cuál resis- 
tencia de entrada resulta? ¿Cuál es el valor del mínimo 
resistor necesario? 


Un op amp con una ganancia a circuito abierto de 1000 à 


V/V se utiliza en la. configuración inversora. Si en esta 
aplicación el voltaje de salida varía de -10 V a +10 V, 
¿cuál es el voltaje máximo que se desvía el “nodo de 
tierra virtual” de su valor ideal? 

El circuito de la figura P2.16 se utiliza con frecuencia 
para obtener un voltaje de salida 1, proporcional a una 
corriente i; de señal de entrada. Obtenga'expresiones 
para hallar la transresistencia R,, = voiy la resistencia 
de entrada R; = u/i; para los dos casos: 

(a) 4A es infinita y 

(b) A es finita 


Fig. P2.16 


2.17 


"2.18 


*2.19 


"2.20 


Obtenga una expresión para hallar la resistencia de 
entrada del amplificador inversor de la figura 2.4, 
tomando en cuenta la ganancia A finita a circuito 
abierto del op amp. 

Para un op amp inversor con ganancia A de circuito 
abierto y ganancia nominal Ry/R; a circuito cerrado, 
encuentre el valor mínimo que deba tener la ganancia 
A (en términos de Ry/R,) para un error de ganancia de 
0.1%, 1%, 10%. En cada caso, ¿cuál valor de resistor 
Ria se puede utilizar para derivar R, y alcanzar el 
resultado nominal? 

Reacomode la ecuación 2.1 para obtener la ganancia 
A de circuito abierto para alcanzar una ganancia espe- 
cificada a circuito cerrado (Gaominai = —Ry/R1) dentro 
de un error e de ganancia especificado, 


| Fes 
ez | 


Gnominal 


Para una ganancia a circuito cerrado de -100 y un 
error de ganancia <10%, ¿cuál es la A mínima nece- 
saria? 

Mediante la ecuación (2.1), determine el valor de A 
para el que una reducción de A de x% resulta en una 


- reducción en |G] de (x/k)%. Encuentre el valor de 4 


2.21 


necesario para el caso en que la ganancia nominal a 
circuito cerrado es 100, x es 50 y k es 100. 

Considere el circuito de la figura 2.8 con R; = R = R, = 
1 MQ, y suponga que el op amp es ideal. Encuentre 
valores para R; para obtener las siguientes ganancias: 


(a) -10 V/V, 
(b) —100 V/V, y 
(c) -2 V/V. 


2.22 Para el circuito de la figura 2.8, ¿cuál ganancia resulta 


cuando todos los resistores son iguales? Una exten- 
sión de este circuito se muestra en la figura P2.22; 
determine su ganancia. 


R R R 


Fig. P2.22 


Nota: 


D*2.23 (a) Para el circuito de la figura 2.8, tomando en 


cuenta la ganancia Á finita de circuito abierto del 
op amp, demuestre que 


Vo____- 6 
a 1+[1+Gp+(R/RyIVA 


donde Go es la magnitud nominal de la ganancia 
a circuito cerrado (véase el ejemplo 2.2), . 


(b) Aplique este resultado al caso Go = 100,4 = 1000 
y Ra = R¿= R¡. Encuentre vou, 

(c) Repita (b) pará los mismos valores de Go y A pero 
con R= =R= 10 R. 

(d) Por comparación, encuentre vo/v, para la confi- 

guración inversora con los mismos valores de Go 

y A. 

La expresión para vou; sugiere que el efecto de A 

finita puede ser aproximadamente igual al de la 

configuración inversora para seleccionar R; < R3. 


Esta selección de componente, sin embargo, anula. 


el propósito de utilizar la red T en la retroalimen- 


tación. ¿Por qué? (Es necesario que el lector estu- 


die el proceso de diseño del ejemplo 2.2 para poder 
contestar esta pregunta.) * 


EI ROS o E TA 


Sección 2.4: Otras aplicaciones 
de la configuración inversa 


2.24 Un integrador Miller incorpora un op amp ideal, un 


:- (b) 


2.26 


D2.27 


2.28 


(c) 


resistor R de 100 KQ, y un capacitor C de 0.1 „F. Se 
aplica una señal de onda senoidal en su entrada. 


-(a) ¿A qué frecuencia (en Hz) son las señales de 


entrada y salida iguales en amplitud? 

A esa frecuencia, ¿cómo se relaciona la fase de 
la onda senoidal de salida con la de la entrada? 
Si la frecuencia se reduce en un factor de 10 a 


cambia el voltaje de salida y en qué dirección 
(menor o mayor)? 

¿Cuál es la relación de fase entre la entrada y la 
salida en la situación (c)? 

Diseñe un integrador Miller con una constante de 
tiempo de un segundo y una resistencia de entrada 
de 100 KQ. Para una entrada de cd de —1 volt aplicada 
a la entrada en el tiempo 0, en cuyo momento vo = —10 
V, ¿cuánto tarda la salida en llegar a 0 V? ¿Y a+10 V? 
Un integrador inversor con base en op amp se mide a 
100 Hz y tiene una ganancia de voltaje de —100 V/V. 
¿A qué frecuencia se reduce su ganancia a -1 V/V? 
¿Cuál es la constante de tiempo del integrador? 
Diseñe un integrador Miller que tenga una frecuencia 


(d) 


de ganancia unitaria de 1 krad/s y una resistencia de’ 


entrada de 100 kQ. Trace la salida que esperaría para 
una situación en que, con la salida inicialmente a O V, 
se aplica un pulso de 2 V y 2 ms a la entrada. Carac- 
terice la salida que resulta cuando se aplica una onda 
senoidal 2 sen 1000t a la entrada. 


. Un integrador Miller, cuyos voltajes de entrada y 


uy (V) 


salida son inicialmente cero y cuya constante de tiem- 
po es 1 ms, es activado por la señal que se muestra en 


“la figura P2.28. Trace y ponga leyenda a la onda de 
“salida que resulta, Indique. qué sucede si los niveles 


Fig. P2.28 


partir de la encontrada.en (a), ¿en qué factor 


2.29 
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de entrada son +2 V, con la constante de tiempo igual : 
(1 ms) y con la constante de tiempo elevada a 2 ms. 
Considere un integrador Miller que tiene una constante 
de tiempo de 1 ms, y cuya salida es inicialmente cero. 
cuando se alimenta con un tren de pulsos de 10 ¡us 
de duración y amplitud de 1 V que se elevan desde 0 V 
(véasela figuraP2.29). Trace y aplique leyendas alaonda 
de salida resultante. ¿Cuántos pulsos se hacen necesarios 


para un cambio de voltaje de salida de 1 V? 


Fig. P2.29 


D2.30 En la figura P2.30 se muestra un circuito que ejecuta 


una función de una constante de tiempo y paso bajo. 
Este circuito se conoce como filtro activo de paso 
bajo de primer orden. Obtenga la función de transfe- 


_ Tencia y demuestre que la ganancia de cd es (—Ry/R,) . 


y la frecuencia a 3 dB es wọ = 1/CR,. Diseñe el circuito 
para obtener una resistencia de entrada de 1 kQ, una 
ganancia de cd de 20 dB y una frecuencia de 3 dB de 
4 kHz. ¿A qué frecuencia se reduce a la unidad la 
magnitud de la función de transferencia? 


C 


Fig. P2.30 


*2.31 Para limitar la ganancia a baja frecuencia de un integra- 


dor Miller, es frecuente que un resistor se conecte en 
paralelo al capacitor de integración. Considere el caso 
cuando el resistor de entrada sea de 100 kQ, el capacitor 
sea de 0.1 uF y el resistor en paralelo sea de 10 MQ. 
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(a) Trace y aplique leyendas a una gráfica de Bode 
para la respuesta en magnitud del circuito resul- 
tante y hágala contrastar con la de un integrador 
ideal (es decir, sin el resistor en paralelo). ¿A 
qué frecuencia empieza el circuito a comportar- 
se menos como integrador y más como amplifi- 
cador? ; 

(b) Trace y claramente aplique leyendas a la onda de 
salida resultante cuando se aplica un pulso de en- 
vada de 0.1 V de altura y 1 ms de duración. 
Considere los casos sin el resistor en paralelo y 
con él. (Nota: La respuesta de pulsos de redes 
STC (de una constante detiempo) se estudia en 
el apéndice F.) 

2.32 Un diferenciador utiliza un op amp ideal, un resistor 
a de 10 kQ y un capacitor de 0.01 uF. ¿Cuál es la fre- 


cuencia f (en Hz) en la cual sus señales de onda ` 


. de entrada y salida tienen igual magnitud? ¿Cuál es la 
señal de salida para una entrada de onda senoidal de 
1 V pico a pico con frecuencia igual a 10 f? 


2.33 Un diferenciador de op amp con una constante de ` 


tiempo de 1 ms es activado por el escalón controlado 
por rapidez que se muestra en la figura P2,33. Si se 
supone que uy es cero inicialmente, trace y aplique 
leyendas a su forma de onda. 


U 
1Y 


0 0.5 ms t 
Fig. P2.33 


2.34 Un diferenciador de op amp que utiliza el circuito que 
se muestra en la figura 2.14(a), tiene R= 10 kQ y C= 
0.1 uF. Cuando a la entrada se le aplica una onda 
triangular de +1 V de amplitud pico a 1 kHz, ¿qué 
forma de salida resulta? ¿Cuál es la amplitud pico? 
¿Cuál es el valor promedio? ¿Cuál valor de R es 
necesario para hacer que la salida tenga una amplitud 
de 10 V pico? Cuando se aplica una onda senoidal de 
1 V pico a 1 kHz al circuito (original), ¿cuál onda 
de salida se produce? ¿Cuál es su amplitud pico? 
Calcule esto en tres formas: primero, utilice la segun- 
da fórmula de la figura 2.14(a) directamente; en se- 
gundo lugar, utilice la tercera fórmula de la figura 
2.14(a), y tercero, utilice la pendiente máxima de la 


onda senoidal de entrada. En cada caso, establezca un 
valor para el voltaje pico de salida y su ubicación, 
D2.35 En la figura P2.35 se muestra un circuito que ejecuta 
la función de una constante de tiempo y paso alto. Los 
circuitos de este tipo se conocen como filtros activos 
de paso alto de primer orden. Obtenga la función de 
transferencia y demuestre que la ganancia de alta 
frecuencia es (—Ry/R,) y la frecuencia a 3 dB es wo = 
1/CR,. Diseñe el circuito para obtener una resistencia 
de entrada a alta frecuencia de 1 kQ, una ganancia de 
alta frecuencia de 40 dB y una frecuencia de 3 dB 
de 1000 Hz. ¿A qué frecuencia se reduce a la unidad ` 
la magnitud de la función de transferencia? 


Ra 


O v, 


Fig. P2.35 


D”*2.36 Obtenga la función de transferencia del circuito de la 


figura P2.36 (para un op amp ideal) y demuestre que 
se puede escribir en la forma 


Yo == —RyR, 
Y, A+ (ojo + (ol) 


. donde w, = 1/C,R, y u» = 1/C,R). Si se supone que 
el circuito está diseñado de modo tal que ur > w, 
encuentre expresiones aproximadas para la función 
de transferencia en las siguientes regiones de fre- 
cuencia: 

(a) vu 

(b) wr Kw Kur 

(c) w Dw Ñ 
Utilice estas aproximaciones para trazar una gráfica de 
Bode para la respuesta en magnitud. Observe que el 
circuito funciona como amplificador cuya ganancia se 
atenúa en la etapa de baja frecuencia como lo hace una 
red STC de paso alto y en la etapa de alta frecuencia como 


lo hace una red STC de paso bajo. Diseñe el circuito para .. 


obtener una ganancia de 40 dB en la “escala media de 
frecuencias”, un punto de baja frecuencia de 3 dB a 100. 
Hz, un punto de alta frecuencia de 3 dB a 10 KHz y una 
resistencia de entrada (a w >> w) de 10 kQ. 


> 


Fig. P2:36 ` r 


. 2.37 


*2.38 


D2.39 


2.40 


D*2.41 


Un circuito sumador ponderado que utiliza un op amp 
ideal tiene tres entradas con resistores de 100 kQ y un 
resistor de retroalimentación de 50 kQ. Una señal v, 
se conecta a dos de las entradas, mientras que una 
señal v, se conecta a la tercera. EXprese vo en términos 
de y y v. Si v, =3 V y uy = —3 V, ¿cuál es vo? 
Deseamos investigar el efecto de la ganancia A de 
circuito abierto con op amp en la operación del suma- 
dor ponderado. Primero considere un sumador de dos 
entradas, con entradas Ua y v, conectadas a Riu y Ris, 
respectivamente, y un resistor de retroalimentación 
Rə. Utilice el principio de superposición junto con la 
ecuación (2.1) para demostrar que 


o — al | 
a + Ry. aralelo) dl Ria Rv 
1+ 

Á 
donde Rosratelo €S el equivalente en paralelo de los 
resistores de entrada. Luego amplíe este resultado al 
caso de un número arbitrario de entradas. 
Diseñe un circuito de op amp para obtener una salida 
vo = — [3u, + (u./2)]. Seleccione valores relativamen- 
te bajos de resistores, pero aquellos para los que la 
corriente de entrada (de cada una de las fuentes de 
señal de entrada) no exceda de 0.1 mA para señales 
de entrada de 2 V. 
Mediante el esquema ilustrado en la figura 2.15, dise- 
ñe un circuito de op amp con entradas v}, V2 y U; cuya 
salida sea vo = — (24, + 4v + 813) usando resistores 
no menores de 1 KQ. 
En un sistema de instrumentación, hay necesidad 
de tomar la diferencia entre dos señales, una, v, = 
3 sen(27 x 601) + 0.01 sen(27 x 10007), volts, y otra, 
U = 3 sen(27 x 601) — 0.01 sen(27 x 10007), volts. 
Trace un circuito que encuentre la diferencia necesaria 
usando dos op amps y principalmente resistores de 


*2.42 
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10 kQ. Como es conveniente amplificar la componen- 
te de 1000 Hz en el proceso, haga arreglos para 
obtener también una ganancia total de 10. Los op 
amps disponibles son ideales. excepto que su alternan- 
cia de voltaje de salida está limitada a + 10 V. 

En la figura P2.42 se muestra un circuito para un 
convertidor digital a analógico (DAC). El circuito 
acepta una palabra binaria de entrada de cuatro bits 
a3a,4,49, donde ao, a, a2 y az toman los valores de 0 
o 1, y otorga un voltaje analógico de salida vo propor- 


.cional al valor de la entrada digital. Cada uno de los 
bits de la palabra de entrada controla el interruptor - 


numerado correspondiente. Por ejemplo, si a, es 0 en- 
tonces el interruptor Sz conecta el resistor de 20 kQ a 
tierra, en tanto que si az es 1, entonces S, conecta el 
resistor de 20 KQ a la fuente de alimentación de +5 V. 
Demuestre que vo está dado por 


R , 
vo =- T Pa + 2'a; + 2a +2] 


donde Ry está en kQ. Encuentre el valor de R; de 
modo que vo varía de 0 a —12 volts. 


Fig. P2.42 
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Sección 2.5: La configuración no inversora 


D2.43 Diseñe un circuito con base en la topología del ampli- 
ficador no inversor “para obtener una ganancia de 
+1.5 V/V, usando sólo resistores de:10.k92, Nótese que 
hay dos posibilidades. ¿Cuál de éstas puede ser fácil- 
mente convertida para tener una ganancia de+1.0 V/V 

..0+2.0 V/V con sólo poner en cortocircuito un resistor 
en cada caso? 

D2. 44 (a) Por superposición demuestre que la salida del 

circuito de la figura P2.44 está dada por -* 


Ry Ry 
vo= > En MR a+ tR Unn 
EETA E 
+]1+ || — vp t — Um +t: + UY 
IS AEE A 
donde Ry= Ryl Ryoll >> AR in y 


Rp = Roi Roll > - HR pa. 


(b) Diseñe un circuito para obtener 


Vo = 2 vy + up + 2 Up 


El mínimo resistor utilizado debe ser de 10 KQ. 


Ry; 


Uni 


UN2 


UNn 


Up] 


UP2 


Upa 


Fig. P2.44 


2.45 Parael circuito de la figura P2.45 utilice superposición 
para hallar vo en términos de los voltajes de entrada 
vı y v2. Suponga un op amp ideal. Para 


vı = 10 sen(2r x 601) — 0.1 sen(27 x 10002), volts 
v2 = 10 sen(27 x 601) + 0.1 sen(27 x 10002), volts 


encuentre vo. 


Fig. P2.45 


D2.46 El circuito que se muestra en la figura P2.46 utiliza un 

- potenciómetro de 10 KQ para obtener un amplificador 

- ajustable de ganancia. Obtenga-una expresión para 
hallar la ganancia como función del ajuste x del po- 
tenciómetro. Suponga que el op amp es ideal. ¿Cuál 
es el intervalo de ganancias obtenido? Muestre la 
forma de agregar un resistor fijo para que el intervalo 
de ganancia pueda ser de 1 a 11 V/V. area, debe ser 
el valor del resistor? 

D2.47 Utilice la topología sugerida en el ejercicio 2.11 para 

-diseñar un circuito que obtenga la función vo = v, + 
* 12 — v usando resistores de 10 KQ. 

D2.48 Dadala disponibilidad de resistores sólo de 1 KQ y de 
10 kQ, dé un circuito basado en la configuración no 
inversora para obtener una ganancia de +10 V/V. 

2.49 Se necesita conectar una fuente de 10 V con una 
resistencia de 100 KQ a una carga de 1 KQ. Encuen- 
tre el voltaje que aparecerá en los terminales de la 
carga si: 

(a) la fuente está conectada POEA a la carga. 
(b) se inserta un separador de op amp de ganancia . 
unitaria entre la fuente y la carga. T; 
. En cada caso encuentre la corriente de carga y la 
. Corriente suministrada por la fuente. ¿De dónde pro- 
viene la corriente de carga en el caso (b)? . 


pot 10 kQ 


Fig. P2.46 


2.50 Obtenga una expresión para hallar la ganancia del 
seguidor de voltaje de la figura 2.19, suponiendo que 
el op amp es ideal excepto por tener una ganancia A 
finita. Calcule el valor de la ganancia de circuito ce- 
rrado para A= 1000, 100 y 10. En cada caso encuentre 
el porcentaje de error en magnitud de ganancia a partir 

del valor nominal de la unidad. 
D2.51 Un circuito no inversor de op amp con ganancia 
nominal de 10 V/V utiliza un op amp con ganancia a 
circuito abierto de 50 V/V y resistor de valor mínimo 
. de 10 KQ. ¿Cuál es la ganancia a circuito cerrado que 
resulta? ¿Con qué valor de resistor se puede poner en 
paralelo qué resistor para obtener la ganancia nomi- 


nal? Si en el proceso de manufactura se utilizara un * 


amplificador de ganancia 100 V/V, ¿cuál ganancia a 
circuito cerrado resultaría en cada caso (el no compen- 
sado y el compensado)? 
2.52 Por medio de la ecuación (2.11) demuestre que si la 
reducción en ganancia G a circuito cerrado desde el 
R, 
R 
de x% de Gy, entonces la ganancia a circuito abier- 
to'del op amp debe exceder de Go en por lo menos un 
1% -1> Y Encuentre la F necesaria 
parax=0.01,0.1, 1 y 10. Utilice estos resultados para 
hallar por cada valor de x, la ganancia a circuito 
abierto mínima necesaria para obtener ganancias a 
* circuito abierto de 1, 10, 10°, 10° y 10* V/V. 
2.53 En la figura P2.53 se muestra un circuito que propor- 
ciona un voltaje de salida vo cuyo valor se puede hacer 
variar al mover el contacto deslizante del potencióme- 


valor nominal Go = 1 + 7 debe mantenerse a menos 


factor F = 


+15 v 


20k0 


vo. 


Fig. P2.53 
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tro de 100 kQ. Encuentre el intervalo en el que se 
puede hacer variar vo. Si el potenciómetro es un 
dispositivo de “20 vueltas”, encuentre el cambio en 
vo Correspondiente a cada vuelta del potenciómetro. 


Sección 2.8: Ejemplos de circuitos con op amps 


D2.54 Para el circuito de medición de alta resistencia de 
: entrada de la figura 2.20, que utiliza un mecanismo 


1 


de medición de 1 mA, encuentre el valor del resistor., 


R tal que se obtenga lectura a plena escala para v; = 
2.5 V. Si la resistencia del medidor es de 50 Q, ¿cuál 
es el voltaje de salida del op amp a media escala? 


. 2.55 Para el circuito que se muestra en la figura P2.55, 


exprese vo como función de v, y vz. ¿Cuál es la 
resistencia de entrada vista sólo por vı? ¿Y sólo por 
12? ¿Por una fuente conectada entre los dos terminales 
de entrada? ¿Por una fuente conectada a ambos termi- 
nales de entrada simultáneamente? 


R ` R 


vi 


Y 
R. R => 


Fig. P2.55 


2.56 Considere el amplificador de diferencia de la figura 
2.21 con los dos terminales de entrada conectados 
juntos a una fuente de señales de entrada en modo 
común. Para Ry/R, = R/R, demuestre que la resisten- 
cia de entrada en modo común es (R3 + Ry)[((R, + Ra). 

2.57 Considere el circuito de la figura 2.24, y cada una de 
las fuentes de señales en modo de diferencia tie- 
ne una resistencia R, en serie. ¿Qué otra condición 
debe aplicar para que el amplificador funcione como 
amplificador ideal de diferencia? 

*2.58 Parael amplificador de diferencia que se muestra en la fi- 
gura P2.55, sean todos los resistores de 100 KQ + x%. 
Encuentre una expresión para hallar la ganancia en modo 
común del peor caso que resulte. Evalúe esto para x = 
0.1,1y5. 

2.59 Repita el ejercicio 2.15 para C y R intercambiados en 
el circuito que se muestra en la figura E2.15. 
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D*2.60 Considere el amplificador de diferencia de la figura 


*2.61 


2.24. Es común expresar el voltaje de salida en la 
forma 


vo = GdVa + GenUcm 


donde G¿es la ganancia diferencial y Gem es la ganan- 
cia en modo común. Por medio de la expresión para 
vo en la ecuación (2.13), encuentre expresiones 
para Ga y Gem, y demuestre que el factor de rechazo 
de modo común (CMRR) del amplificador a circuito 
cerrado esté dado por 


[Gd 

CMRR = 20 log == 

8 Ganl 

pid 2,2 

2|R, Ra 

=.20 log 

RR 
R Rs 


Idealmente el circuito está diseñado con R /R3 = Ry/Ra, 
que resulta en un CMRR infinito, pero las tolerancias 
finitas de los valores del resistor-hacen que el CMRR 
sea finito. Demuestre que si cada resistor tiene una 
tolerancia de +100 £% (es decir, un resistor de 5%, por 
ejemplo, e = 0.05) entonces el CMRR del peor caso 
está dado aproximadamente por 


CMRR = 20 log EE] 


donde K es el valor nominal (ideal) de factores (Ry/R,) 


y (R¿/R3). Calcule el valor del CMRR del peor caso 


para un amplificador diseñado para tener una ganan- 
cia diferencial de 100 idealmente, suponiendo que el 
Op amp es ideal y que se utilizan resistores de 1% de 
tolerancia. 

En la figura P2.61 se muestra una versión modificada 
del amplificador de diferencia estudiado en el ejemplo 
2.6. El circuito modificado incluye un resistor Rç, 
que se puede usar para hacer variar la ganancia. De- 
muestre que la ganancia de voltaje diferencial está 
dada por 


El cortocircuito virtual de la entrada del 
op amp hace que la corriente que circula 
por los resistores R, sea Uy2R;. 


Sugerencia: 


Ri R2 R) 


Fig. P2.61 


2.62 


**2.63 


D2.64 


*2.65 


(c) 


Considere e! amplificador de instrumentación de la 
figura 2.25(a) con un voltaje de entrada de modo 
común de +5 V (cd) y una señal de entrada diferencial 
de 10 mV pico de onda senoidal. Sea R, = 1 KQ, R, = 
0.5 MQ, R= R4 = 10 KQ. Encuentre el voltaje en cada 
uno de los nodos del circuito. 

Para un amplificador de instrumentación del tipo que 
se muestra en la figura 2.25(a), un diseñador propone 
hacer R} = R; = R, = 100 KQ, y Rı = 10 kQ. Para 
componentes ideales, ¿qué ganancia de modo de di- 
ferencia, ganancia de modo común y CMRR resul- 
tan? Vuelva a evaluar el peor caso para éstos para la 
situación en que todos los resistores se especifican 
como unidades de +1% de tolerancia. Repita el último 
análisis para el caso en que R}, se reduce a 1 KQ. ¿Qué 
se concluye acerca de la importancia de las ganancias 
relativas de diferencia de la primera y segunda etapas? 
Diseñe el circuito de amplificador de instrumentación 
de la figura 2.25(a) para obtener una ganancia diferen- 
cial, variable entre 1 y 100, utilizando un potencióme- 
tro de 100 kQ como resistor variable. (Sugerencia: 
Diseñe la segunda etapa para una ganancia de 0.5.) 
El circuito que se muestra en la figura P2.65 está 
destinado para alimentar corriente a cargas flotantes 
(aquellas para las que ambos terminales no están a 
tierra), al tiempo que se hace el máximo uso posible 
de la fuente de alimentación disponible. 

(a) Si se suponen op amps ideales, trace las ondas de 
voltaje en los nodos B y C para una onda senoidal 
de 1 V pico a pico aplicada en A. También trace 
Vvo- 

¿Cuál es la ganancia de voltaje vo/v;? 

Si se supone que los op amps operan de fuentes 
de alimentación de +15 V y que su salida se 


(b) 


5KO 


Fig. P2.65 


satura a +14 V (en la forma que se ilustra en la 
figura 1.13), ¿cuál es la máxima salida de onda 
senoidal que se puede obtener? Especifique tanto 
valores de pico a pico como de rms. 


Sección 2.7: Efecto de ganancia finita a circuito 
abierto y ancho de banda en el funcionamiento 
de un circuito 


2.66 Los datos de la siguiente tabla se aplican a op amps 
internamente compensados. Llene los espacios en 


blanco. E 
Ao fo (Hz) f (Hz) 
10% 1 
10% 10° 
10% 10* 
107 10* 
2x105 10 


2.67 Una medición de la ganancia a circuito abierto de un 
op amp, internamente compensado a muy bajas fre- 
cuencias, muestra que es 4.2 x 10* V/V; a 100 kHz es 
76 V/V. Estime valores para Ao, f y J,- 

2.68 Las mediciones de la ganancia de circuito abierto de 
un op amp compensado, y destinado para operación a 


2.69 


2.70 


2.71 


2.72 


D*2.73 
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altas frecuencias, indican que la ganancia es 5.1 x 10° 
a 100 kHz y 8.3 x 10° a 10 kHz. Estime su frecuencia 
de 3 dB, su frecuencia de ganancia unitaria y su 
ganancia de cd. . 

Un amplificador inversor con ganancia nominal de 
-20 V/V utiliza un op amp con ganancia de cd de 10° 


y frecuencia de ganancia unitaria de 10% Hz. ¿Cuál es - 


la frecuencia de 3 dB fig del amplificador a circuito 

cerrado? ¿Cuál es su ganancia a 0.1 figs y a 10 fag? 

Un op amp en particular, caracterizado por un produc- 

to de ganancia y ancho de banda de 30 MHz, se opera 

con una ganancia a circuito cerrado de +100 V/V. 

¿Cuál ancho de banda de 3 dB resulta? ¿A qué fre- 

cuencia exhibe el amplificador a circuito cerrado un 

desfasamiento de -6 ¿Y un desfasamiento de -849? 

Se encuentra que un circuito no inversor de op amp 

con tina ganancia de 100 V/V tiene una frecuencia a 

3 dB de 8 kHz. Para aplicación en un sistema en 

particular es necesario un ancho de banda de 20 kHz. 

¿Cuál es la máxima ganancia disponible en estas 

condiciones? 

Considere un seguidor de ganancia unitaria que utiliza 

un op amp internamente compensado conf, = 1 MHz. 

¿Cuál es la frecuencia a 3 dB del seguidor? ¿A qué 

frecuencia está la ganancia del seguidor 1% debajo de 

su magnitud de baja frecuencia? Si la entrada del 
seguidor es un escalón de 1 V, encuentre el tiempo de 
elevación de 10% a 90% del voltaje de salida. (Nota: 

La respuesta de escalón de redes STC de paso bajo se 

estudia en el apéndice F.) 

Este problema ilustra el uso de amplificadores de 

circuito cerrado en cascada para obtener un ancho 

de banda total mayor que el alcanzado con un ampli- 
ficador de una etapa con la misma ganancia total. 

(a) Demuestre que al conectar en cascada dos etapas 
amplificadoras idénticas, cada una con respuesta 
de frecuencia STC de paso bajo con una frecuen- 
cia fi a 3 dB, resulta en un amplificador total con 
una frecuencia a 3 dB dada por 


fia= 2-14 


(b) Esnecesario diseñar un amplificador no inversor 
con ganancia de cd de 40 dB utilizando un solo 
op amp internamente compensado con f, = 
1 MBz. ¿Cuál es la frecuencia a 3 dB obtenida? 

(c) Vuelva a diseñar el amplificador del inciso (b) al 

“conectar en cascada dos amplificadores no inver- 
sores idénticos, cada uno con una ganancia de cd 
de 20 dB. ¿Cuál es la frecuencia a 3 dB detodo el 
amplificador? Compare con el valor obtenido en 
el inciso (b) anterior. 
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Una diseñadora, en busca de obtener una ganancia 
estable de 100 V/V a 5 MHz, considera su opción 
de topologías de amplificador. ¿Cuál frecuencia de 
ganancia unitaria necesitaría un solo amplificador 
operacional para satisfacer su necesidad? Desafortu- 
nadamente, el mejor amplificador que existe tiene una 
$, de 40 MHz. ¿Cuántos de estos amplificadores, co- 
nectados en cascada de etapas no inversoras idénticas, 
necesitaría ella para lograr su objetivo? ¿Cuál es la 
frecuencia a 3 dB de cada etapa que ella puede usar? 
¿Cuál es la frecuencia total-a 3 dB? 
Considere el uso de un op amp con una frecuencia f, 
a ganancia unitaria en la obtención de 
(a) un amplificador inversor con ii de cd de 
magnitud K.. 
(b) un amplificador no inversor con ganancia de cd 
de K. 
En cada caso encuentre la Keemik a 3 dB y el 
producto de ganancia y ancho de banda (GBP = 
|[Ganancia| x 348). Comente los resultados. 
Considere un sumador inversor con dos entradas V, y Y, 
y con V, =-— (V; + V2). Encuentre la frecuencia a 3 dB 
de cada una de las funciones de ganancia VJV, y V/Va 


en términos de la f; del op amp. (Sugerencia: En cada 


caso, la otra entrada al sumador se puede ajustar a cero, 

que es una aplicación de superposición.) 

(a) Demuestre que la función de transferencia de 
un integrador Miller, obtenido usando un op amp 


internamente compensado con una frecuencia ' 


wr, de ganancia unitaria, está dada aproximada- 
mente por 


a A 

Y, jwWCR1+(uw) 
donde se ha supuesto que w, es mucho más alta 
que la frecuencia wo del integrador (uy = 1/CR). 
¿Cuál es el “exceso de fase” que el integrador 
tiene debido a la w; del op amp aw=uy100? ¿Es 
del tipo de atraso o de adelanto el exceso de fase? 


Sección 2.8: Operación de op amps a gran señal 


2.78 


2.79 


Un op amp en particular, que utiliza fuentes de +15 V, 
opera linealmente para salidas entre —13 V y +13 V. 
Si seutiliza en una configuración amplificadorainver- 


- sora de ganancia —1000, ¿cuál es el valor rms de la 
- máxima onda senoidal posible que se puede aplicar a 


la entrada sin recortar la salida? 

Para un circuito diferenciador de op amp que tiene una 
constante de tiempo de 1 ms, que utiliza un op amp cuyo 
límite de salida lineal es +11 V, ¿cuál es la máxima 
rapidez de elevación de señales aceptables de entrada? 


2.80 


-2.81 


2.82 


2.83 
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Un op amp que tiene una rapidez de respuesta de 
10 V/ps se va a utilizar en la configuración de seguidor 
de ganancia unitaria, con pulsos de entrada que se ele- 
van de 0 a 5 V. ¿Cuál es el pulso más corto que se puede 
utilizar al tiempo que se asegura una salida a plena 
amplitud? Para este pulso, describa la salida resultante. 
Para operación con pulsos de salida de 10 V con el 
requisito de que la suma de los tiempos de elevación 
y caída debe representar sólo 20% del ancho de pulso 
(a media amplitud), ¿cuál es la necesidad de rapidez 
de respuesta para un op-amp para manejar pulsos de 
1 us de ancho? (Nota: Los tiempos de elevación y 
caída de una señal de pulso suelen medirse entre los 
puntos de 10% y 90% de altura.) 

¿Cuál es la máxima frecuencia de una onda triangular 
de 20 V de amplitud pico a pico que puede ser repro- 
ducida por un op amp cuya rapidez de respuesta es 
10 V/us? Para una onda senoidal de la misma frecuen- 
cia, ¿cuál es la máxima amplitud de señal de salida 
que permanece sin distorsión? 

Para un amplificador que tiene una rapidez de respues- 
ta de 10 V/ps, ¿cuál es la máxima frecuencia a la que 
se puede producir una onda senoidal de 20 V pico a 
pico a la salida? : 

Al diseñar con op amps deben veina las limita- 
ciones sobre límites de operación de voltaje y frecuen- 
cia del amplificador a circuito cerrado, impuestos por 
el ancho de banda finito del op amp (f), rapidez de 
respuesta (SR) y saturación de salida (Vomix). Este 


` problema ilustra el tema al considerar el uso de un op 


amp con f; = 2 MHz, SR = 1 V/ps y Vomix = 10 V en 

el diseño de un amplificador no inversor con una 

ganancia nominal de 10. Suponga una entrada de onda 

senoidal con amplitud de pico Y, 

(a) Si Y,=0.5 V, ¿cuál es la frecuencia máxima antes 
de que se distorsione la salida? 

(b) Si f= 20 kHz, ¿cuál es el máximo valor de V; 
antes de que se distorsione la salida? 

(c) Si V; = 50 mV, ¿cuál es el intervalo útil de 

frecuencia de operación? 

(d) Si f= 5 kHz, ¿cuál es el intervalo útil de voltaje 

de entrada? 


Sección 2.9: Imperfecciones de cd 


2.85 Un op amp conectado en la configuración inversora 


con la entrada a tierra, con R, = 100 KQ y R; = 1 kQ, 
tiene un voltaje de cd de salida de —0.5 V. Si se sabe 
que la corriente de polarización de entrada es muy 
pequeña, encuentre el voltaje de desnivel de entrada. 


2.86 Un amplificador no inversor con ganancia de 100 


utiliza un op amp que tiene un voltaje de desnivel de 


2.87. 


“> ma amplitud de la onda senoidal que se puede aplicar á 
“a la entrada sin recortar la salida? Si el amplificador 


2.88 


>>. entrada de +2 mV. Encuentre la salida cuando la er- 


trada sea 0.01 sen uz, volts. 


Un amplificador no inversor, con. ganancia a circuito 
cerrado de 1000, se diseña usando un op amp quetiene . 


un voltaje de desnivel de entrada de 4 mV y niveles 
de saturación de salida de +12 V. ¿Cuál es la máxi- 


está acoplado capacitivamente en la forma que se 
indica en la figura 2.40, ¿cuál sería la máxima ampli 
tud posible? 

Un op amp conectado en una ¿dnigiración inversora 


.a circuito cerrado que tiene una ganancia de 1000 V/V, 


y utiliza resistores de valor relativamente pequeño, se 


- mide con entrada a tierra para tener.un voltaje de cd 


D2.89 


D*2.90 


D2.91 


de salida de —1.4 V. ¿Cuál es el voltaje de desnivel de 
entrada? Dibuje de una fuente de voltaje de-desnivel 
que se semeje a la Saua? 2.31. Tenga cuidado con las 
polaridades. 

Un diseñador desea compensar un integrador Miller 
(como el que se muestra en la figura 2.35) para los 
efectos de voltaje de desnivel de entrada. Sugiera un 
posible esquema que utilice un. resistor apropiado y 
fuente de alimentación. Si el desnivel es 1'mV (con 
polaridad como se indica en la figura 2.35), R = 
1 KQ, y se dispone dé fuentes de +10.V, ¿qué resistor 
se necesita? ¿Dónde está conectado? 

Un amplificador no inversor con ganancia de 
+10 V/V, que utiliza 100 kQ como resistor de retro- 
alimentación, opera desde una fuente de 5 kQ. Para 
un voltaje de desnivel de amplificador de 0 mV, pero 
con una corriente de polarización de 1 ¿A y una 
corriente de desnivel de 0.1 4A, ¿qué intervalo de 
salidas se esperaría? Indique en dónde se agregaría 
otro resistor para compensar las corrientes de polari- 
zación. ¿En qué se convierten entonces los límites de 
posibles salidas? Un diseñador desea utilizar este 
amplificador con una fuente de 15 KQ. Para compen- 
sar esta corriente de polarización en este sago; ¿qué 
resistor utilizaría el lector?, ¿dónde? 

El circuito de la figura 2.40 se utiliza para crear un 


- amplificador no inversor acoplado a ca con una ga- 


*2.92 


nancia de 100 V/V, usando resistores no. mayores de 
100 kQ. ¿Qué valores de R,, R y R3 deben usarse? 
Para una frecuencia de ruptura debida a C, a 100 Hz, 
y la debida a C, a 10 Hz, ¿qué valores C, y C} se 
necesitan? 

Considere el circuito inplificados de diferencia de la 
figura 2.21. Sea Ri = R; = 10 KQ y R¿=R¿=1 MO. 
Si el op amp tiene Vos = 3 mV, Ig = 0.2 pA e Ios = 50 


` nA, encuentre el voltaje de desnivel de cd del peor 
caso (máximo) a la salida. 
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1. MO. 


.1MQ 


Fig. P2.93 


*2.93 


2.94 


2.95 


El circuito que se muestra en la figura P2.93 utiliza un 
op amp que tiene un desnivel de +5 mV. ¿Cuál es el 
voltaje de desnivel de salida? ¿En qué se convierte 
el desnivel de salida con la ca de entrada acoplada por 
medio de un capacitor C? Si, en lugar de lo anterior, 
un resistor de 1 k9 está acoplado capacitivamente a 
tierra, ¿en qué se convierte el desnivel de salida? 

Con el uso de medios para cancelar un desnivel, 


"proporcionados para el op amp, un amplificador a 


circuito cerrado con ganancia de +1000 se ajusta 

a25°C para producir salida cero con la entrada a tierra. 

Si el corrimiento del voltaje de desnivel de entrada se 

especifica en 10 ¿V/”C, ¿cuál salida se esperaría a 0°C 

y a 75°C? Mientras que nada se puede decir separada- 

mente acerca de la polaridad del desnivel de salida ya 

sea a 0 o a 75°C, ¿cuáles espera el lector que serían 
sus polaridades relativas? 

Un op amp se conecta en un circuito cerrado con 

ganancia de +100 utilizando un resistor de retroali- 

mentación de 1 MQ. ` 

(a) Si la corriente de polarización de entrada es 
100 nA, ¿cuál voltaje de salida resulta con la 

` entrada a tierra? 

Si el voltaje de desnivel de entrada es + 1 mV, y 

la corriente de polarización de entrada como en 

el inciso (a), ¿cuál es la máxima salida posible 
que se puede observar con la entrada a tierra? 

(c) Si se utiliza compensación de corriente de entra- 

- da, ¿cuál es el valor del resistor necesario? Si la 
corriente de desnivel no es mayor de una décima 
de la corriente de polarización, ¿cuál es el volta- 
je de desnivel de salida resultante (debido sólo a 
la corriente de desnivel)? 

(d) Con compensación de corriente de polarización, 
como en (c), ¿cuál es el máximo voltaje de cd a 
la salida debido al efecto combinado del voltaje 
de desnivel y la corriente de desnivel? 


(b 
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INTRODUCCIÓN 


En casi todo el capítulo anterior hablamos de circuitos lineales; cualquier falta de linealidad, como 
la introducida por saturación de la salida de un amplificador, se consideró un problema que debía 
ser resuelto por el diseñador del circuito. No obstante lo anterior, hay muchas otras funciones de 
procesamiento de señales que sólo pueden ejecutar circuitos no lineales. Como ejemplos de tales 
funciones están la generación de voltajes de cd de la fuente de alimentación de ca y la generación 
de señales de varias formas de onda (por ejemplo senoides, ondas cuadradas, pulsos, etc.). Del 
mismo modo, los circuitos digitales lógicos y de memoria constituyen una clase especial de circuitos 
no lineales. l ' 

El elemento no lineal más sencillo y fundamental es el diodo. Al igual que el resistor, el diodo 
tiene dos terminales; pero, a diferencia de aquél, que tiene una relación lineal (en linea recta) entre 
la corriente que circula a través-de ese elemento y el voltaje que aparece en sus terminales, el diodo 
tiene una curva característica ¡y no lineal. 

Este capítulo se refiere al estudio de los diodos. Para comprender la esencia de la función del 
diodo, comenzamos con un elemento ficticio, que es el diodo ideal. Introducimos entonces el diodo 
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de unión de silicio. explicamos sus características terminales y damos el análisis de circuitos con 
diodos. En este último trabajo aparece el importante tema de hacer un modelo del dispositivo. 

Para comprender el origen de las características terminales del diodo, consideramos su 
operación física. Nuestro estudio de la operación física de una unión pn, así como el de los conceptos 
básicos de la física de semiconductores, está destinado a proporcionar las bases para entender no 
sólo las características de diodos de unión sino también las del transistor de unión bipolar, que se 
estudia en el siguiente capítulo, y las de transistores de efecto de campo, que se estudian en el 
capítulo 5. . , 

De las muchas aplicaciones de diodos, su uso en el diseño de rectificadores (que convierte ca 
en cd) es la más común. Por lo tanto, estudiaremos circuitos rectificadores en algún detalle y 
brevemente veremos más aplicaciones de diodos. En todo este libro, y en particular en el capítulo 
12, se encontrarán otros circuitos no lineales que utilizan diodos y otros dispositivos. 

Aun cuando la mayor parte de este capítulo está dedicada al estudio de diodos de unión pn de 
silicio, brevemente consideramos algunos tipos especializados de diodos entre los que se incluye 
el fotodiodo y el diodo emisor de luz. El capítulo concluye con una descripción del modelo del 
diodo utilizado en el programa de simulación de circuitos SPICE. También presentamos un ejemplo 
de diseño' que ilustra el uso de la simulación SPICE. 


EL DIODO IDEAL 


El diodo ideal puede ser considerado como el elemento fundamental de circuitos no lineales. Es un 
dispositivo de dos terminales cuyo simbolo se muestra en la figura 3.1(a) y sus curvas características 


1 


- —- Polarización —>ļ<— Polarización - —- 
inversa directa 


(a) (b) 
i i 

— — 

oO O 0—0 0O 
+ v = + v = 
v< 0>i=0 i> 0>v=0 

(c) , (d) 


Fig. 3.1 El diodo ideal: (a) símbolo de diodo; (b) curva característica i—v; (c) circuito equivalente en la 
dirección inversa; (d) circuito equivalente en la dirección directa. 
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tl eni la Soo: IO): La caracteristica terminal del diodo PENE T EEA sigue: 

si un voltaje negativo [en relación con la dirección de referencia indicada en la figura 3.1(a)] se 

: . aplica al diodo, no circula corriente y el diodo se comporta como un circuito abierto [figura 3.1(c)]. 

Se dice que los diodos que operan de este modo están inversamente polarizados, o que operan en 

. dirección inversa. Un diodo ideal tiene corriente cero cuando opera: en dirección i inversa y se dice 
o que. está en corte. 

Por otro lado, si una corriente positiva (ón: relación con la dirección de kirada indicada en 

Ja Sos 3.1(a)] se aplica al diodo ideal, en sus terminales aparece una caída de voltaje igual a cero, 
. En otras palabras, el diodo ideal se comporta como un cortocircuito en la dirección positiva (figura 
` 3.1(d)]; pasa cualquier corriente con caida de voltaje de cero. Se dice que un diodo que conduce en 
“dirección positiva está en conducción, o simplemente conduce. . 
De la descripción anterior debe observarse que el circuito externo debe estar diseñado para 
- . limitar la corriente en sentido directo que pasa por un diodo conductor, y el voltaje inverso de un 
diodo en corte, a valores predeterminados. En la figura 3.2 se muestran dos circuitos con diodos 
que ilustran este punto. En el circuito de la figura 3.2(a) es obvio que el diodo está en conducción 
y por lo tanto su caída de voltaje.es cero, y la corriente que pasa por el mismo estará determinada 
por la fuente de +10 V y el resistor de 1 KQ como 10 mA. El diodo del circuito de la figura 3.2(b) 
está en corte y por lo tanto su corriente es cero, lo que a su vez significa que toda la fuente de 
alimentación de 10 V aparecerá como polarización inversa en los terminales del diodo. 

El terminal positivo del diodo se denomina ánodo y el negativo cátodo, lo que es un remanen- 
te de la época de los diodos de tubos al vacío. La curva característica ¡-u del diodo ideal (que 
conduce en una dirección y no en la otra) debe explicar la opción de su símbolo de circuito seme- 

. jante a una flecha. 

Como debe ser evidente de la descripción anterior, la curva característica ¡-u del diodo ideal 
es altamente no lineal y consta de dos segmentos rectos a 90° entre sí. Se dice que una curva no 
lineal formada por segmentos rectos es lineal por partes. Si un dispositivo que tenga una curva 
característica lineal por partes se -utiliza en una aplicación en particular, en forma tal que la 
señal presente en sus terminales alterna sólo a lo largo de uno de los segmentos lineales, entonces 
el dispositivo se puede considerar como un elemento de circuito lineal en lo que respecta a ese 
circuito en particular. Por otra parte, si las señales pasan por uno o más de los puntos de ruptura de 
la curva característica, ya no es posible el análisis lineal. 


+10 V +10 V 


LKQ 1 KQ Fig. 3.2 Los dos modos de operación 
19 mA y mA de diodos ideales y el uso de un circuito 
4 externo para limitar la corriente en sen- 

0V ; 1C V tido directo y el voltaje inverso. 
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3.1 ELDIODO IDEAL 125 
Una aplicación sencilla: el rectificador 


Una aplicación fundamental del diodo, que hace uso de su curva i—v fuertemente no lineal, es el 
circuito rectificador que se ilustra en la figura 3.3(a). El circuito está formado por la conexión en 
serie de un diodo D y un resistor R. Sea el voltaje de entrada v; la onda senoidal que se ilustra en la 
figura 3.3(b), y supongamos que el diodo es ideal. Durante los semiciclos positivos de la senoide 
de entrada, el voltaje uv, positivo hará que la corriente circule por el diodo en la dirección positiva. 
Se deduce que el voltaje up del diodo será muy pequeño, cero en el ideal. Por lo tanto, el circuito 
tendrá la forma equivalente que se muestra en la figura 3.3(c), y el voltaje de salida vo será igual 
al voltaje de entrada v,. Por otra parte, durante los semiciclos negativos de v, el diodo no conducirá, 


el circuito tendrá la forma equivalente que se ilustra en la figura 3.3(d) y vo será cero. Por  - 


consiguiente, el voltaje de salida tendrá la forma de onda que se ilustra en la figura 3.3(e). Nótese 
que mientras que v; se alterna en polaridad y tiene un valor promedio de cero, vo es unidireccional 
y tiene un valor promedio finito o una componente de cd. Por lo tanto, el circuito de la figura 3.3(a) 


(b) (c) 


(d) (e) 
Fig.3.3 (a) Circuito rectificador. (b) Onda de entrada. (c) Circuito equivalente cuando v; > 0. (d) Circuito 
equivalente cuando v; < 0. (e) Onda de salida. 


1 


IPSA 


NETA PELES: 


OS 


UAT ALTA 


3 3.2 Para el circuito de la figura 3.3(a), trace la forma de onda de vp. 
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rectifica la señal y recibe el nombre de rectificador. Se puede utilizar para generar cd a partir de 
ca. En la sección 3.7 estudiaremos con detalle circuitos rectificadores. 


ALP ATA DIE INNATA ATAN AA AT TIA TTE ESIE N R 


Age HL IN 


al 


Ejercicios 
3.1 Para el circuito de la figura 3.3(a), trace la curva característica de transferencia vo contra uy. 


Resp. Véase la figura E3.1. 


vo 


Fig. E3.1 


Resp. Véase la figura E3.2. 


PS E L 


ARIES TAR TE 


Eds 


DR E SS 


Fig. E3.2 


E ES 


3.3 En el circuito de la figura 3.3(a), v; tiene un valor pico de 10 V y R = 1 KQ. Encuentre el valor pico de ip y la 


componente de cd de vo. po 


Resp. 10 mA; 3.18 V E 


A NL TIA VENVIR LEDO PERLA KRADI TRAGAR REDES 


4 
4 
H 
3 
H 
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EJEMPLO 3.1 


En la figura 3.4(a) se muestra un circuito para cargar una batería de 12 V. Si vs es una senoide con 
amplitud pico de 24 V, encuentre la fracción de cada ciclo durante la que el diodo conduce. También 
encuentre el valor pico de la corriente del diodo y el voltaje máximo de polarización inversa que 
aparece en los terminales del diodo. 


@ l (b) 


Fig. 3.4 Circuito y formas de onda para el ejemplo 3.1. 


SOLUCIÓN 


El diodo conduce cuando vs excede de 12 V, como se muestra en la figura 3.4(b). El ángulo de 
conducción es 20, donde O está dado por ` 


24 cos 0 = 12 


Por lo tanto, 6 = 60° y el ángulo de conducción es 120°, o sea un tercio de un ciclo. 
El valor pico de la corriente de diodo está dado por 


_ 24-12 


100 =0.12A 


la 
El máximo voltaje inverso en los terminales del diodo se presenta cuando us está en su pico negativo 
y es igual a 24 + 12 =36 V. 


Otra aplicación: compuertas lógicas de diodos 


Diodos y resistores se pueden utilizar juntos para ejecutar funciones lógicas digitales. En la figura 
3.5 se muestran dos compuertas lógicas digitales. Para ver cómo funcionan estos circuitos, considere 
un sistema lógico positivo en el que valores de voltajes cercanos a 0 V corresponde a lógica 0 (o 
baja) y valores de voltaje cercanos a +5 V corresponden a lógica 1 (o alta). El circuito de la figura 
3.5(a) tiene tres entradas, Uy, Ug Y Uc. Es fácil ver que los diodos que conectan a entradas de +5 V 
conducen, sujetando así la salida vy a un valor igual a +5 V. Este voltaje positivo en la salida 
mantendrá en corte los diodos cuyas entradas sean bajas (alrededor de O V). Por lo tanto, la 
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Fig.3.5 Compuertas lógicas a diodos: 
(a) compuerta OR; (b) compuerta AND 
vy (en un sistema lógico positivo). 


(a) (b) : 
salida será alta si una o más de las entradas son altas. El circuito, en consecuencia, ejecuta la función 
lógica OR que en notación booleana se expresa como 
Y=A+B+C 


Del mismo modo, alentamos al lector para que demuestre que al usar el mismo sistema lógico 
aquí citado, el circuito de la figura 3.5(b) ejecuta la función lógica AND, 


Y=A-B-C 


EJEMPLO 3.2 


Si se supone que los diodos son ideales, encuentre los valores de / y Y en los circuitos de la figura 
3.6. 


SOLUCIÓN 


En estos circuitos puede que no sea tan obvio a primera vista si ninguno, uno o ambos diodos están 
conduciendo. En tal caso, hacemos una suposición razonable, proseguimos con el análisis y luego 
comprobamos si terminamos con una solución consistente: Para el circuito de la figura 3.6(a), 
supondremos que ambos diodos están conduciendo. Se deduce que V¿=0 y-V=0. La corriente que 
pasa por D, se puede determinar ahora con . 


_10-0_ 
Ipm 10 1 mA 
Si se escribe una ecuación de nodo en B, 
I+ ] = E 


resulta en J= 1 mA. Por lo tanto, D, está conduciendo como originalmente se supuso, y el resultado 
final es /=1 mA y V=0V. 
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tION +10 V 


=10% | | © -10V 


(a) E (b) 
Fig. 3.6 Circuitos para el ejemplo 3.2. Oa 


Para el circuito de la figura 3.6(b), si suponemos que ambos diodos están conduciendo, entonces 
Vg=0y V=0. La corriente en D, se obtiene de 


10-0 


Iņ = ——=2 
La ecuación de nodo en B es 
1+2= 200 le 


que produce 7= -1 mA. Como esto no es posible, nuestra suposición no es correcta. Comenzamos 
de nuevo suponiendo que D, no conduce y D, sí lo hace. La corriente 7m está dada por 


In= LED 1:33 ma 


y el voltaje en el nodo B es 
Vs =-10+10X 1.33 = +3.3 V 


Por lo tanto, D, está polarizado inversamente, como se supuso, y el resultado final es 7 = 0 y V= 
3.3 V. 
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R 


+ Fig. E3.5 


Medidor de 
bobina móvil 


IS A is rd 


Encuentre el valor de R que resulte en que el medidor indique una lectura a plena escala cuando el voltaje de onda 
senoidal de entrada y, sea 20 V pico a pico. (Sugerencia: El valor promedio de ondas semisenoides es VJT.) 


Resp. 3.133 KQ 


je KILER JES AAR ERES PAZ LATEST SI OEA D ÉE E DEROA 


A A A A A ENS e E 


3.2 CURVAS CARACTERÍSTICAS TERMINALES DE DIODOS DE UNIÓN 


En esta sección estudiamos las curvas características de diodos reales, especificamente diodos 
semiconductores de unión hechos de silicio. Los procesos físicos que dan lugar a curvas caracte- 
rísticas terminales de diodos, y al nombre “diodo de unión”, se estudian en la sección siguiente. 

- En la figura 3.7 se muestra la curva característica i-u de un diodo de unión de silicio. La misma 
curva se muestra en la figura 3.8 con algunas escalas expandidas y otras comprimidas, de modo que 
se vean detalles. Nótese que los cambios de escala han resultado en la aparente discontinuidad en 
el origen. 


Fig. 3.7 La curva característica i-u 
de un diodo de unión de silicio. 
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i 
Directa 
l : Escala 
comprimida 
0 0.7 V 
0.5 V 
Ruptura 1 | Inversa + se aa 


Escala expandida 


“Fig. 3.8 La relación ¡-u de un diodo con algunas escalas expandidas y otras comprimidas para dejar ver 
detalles. s : 
` Como se indica, la curva característica on de ha regiones distintas: 
1. La región polarizada directamente, determinada por v > 0 
2. Laregión polarizada inversamente, determinada por v <0 
3. La región de ruptura, determinada por v < —Vzx 


Las tres regiones de operación se describen a continuación. 


La región polarizada directamente 


La región de operación de polarización directa, o simplemente región directa, se registra cuando 
el voltaje terminal v es positivo..En la región directa, la relación ¡-u se aproxima de modo muy 
cercano con ; 


i= {e= 1) (3.1) 


En esta ecuación, /s es una constante para un diodo dado a una temperatura dada. En la sección 
siguiente se presenta una fórmula para /; en términos de los parámetros físicos del diodo y 
temperatura. La corriente Is suele recibir el nombre de corriente de saturación (por razones que 
en breve serán evidentes). Otro nombre para Is, que utilizaremos ocasionalmente, es corriente de 
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escala. El nombre resulta del hecho de que /s es directamente proporcional al área de sección trans- 

versal del diodo. Por lo tanto, duplicar el área de la unión resulta en un diodo que el doble del valor 

de Iş y, como indica la ecuación del diodo, duplica el valor de la corriente i para un voltaje v dado. 

Para diodos “a pequeña señal”, que son diodos de pequeño tamaño destinados para aplicaciones de 

baja potencia, Js es del orden de 107" A. El valor de Zs está sin embargo en estrecha relación con la 

temperatura. Como regla práctica, /s se duplica en valor por cada 5°C de aumento en temperatura.' 
El voltaje V7 en la ecuación (3.1) es una constante denominada voltaje térmico, dado por 


y == e i (3.2) 


donde 


k= constante de Boltzmann = 1.38 x 10"? joules/kelvin 
T = temperatura absoluta en kelvin = 273 + temperatura en °C 
q= magnitud de carga electrónica = 1.60 x 10”*? coulomb 


A la temperatura ambiente (20°C), el valor de V; es 25.2 mV. En análisis rápidos y aproximados de 
circuitos, utilizaremos V7 ~ 25 mV a la temperatura ambiente? ` 
En la ecuación del diodo, la constante n tiene un valor entre 1 y 2, dependiendo del material y 

- la estructura física del diodo. Los diodos hechos empleando proceso de fabricación estándar de 
circuitos integrados exhiben 7 = 1 cuando se operan en condiciones normales.* Los diodos que hay 
comercialmente como componentes discretos de dos terminales suelen exhibir n = 2. En general, 
supondremos n = 1 a menos que se especifique otra cosa. 

. Para una corriente apreciable i en la dirección directa, especificamente para i > Iş, la ecuación 
(3.1) se puede aproximar con la relación exponencial 


iz Ie” (3.3) 


. Esta relación se puede expresar alternativamente en la forma logarítmica 


v=nV,In+ i l 63.4) 
-Iş 


donde ln denota el logaritmo natural (de base e). 

La relación exponencial entre la corriente ¡ y el voltaje v se cumple sobre muchas décadas de 
corriente (se puede encontrar un espacio de hasta siete décadas, es decir, un factor de 10”). Ésta es 
una propiedad notable en diodos de unión, que también se encuentra en transistores de unión bipolar 
y que se ha explotado en muchas aplicaciones interesantes. 


1 Un excelente análisis de la dependencia de la temperatura sobre las curvas características de un diodo se presenta en 
la obra de Hodges y Jackson (1988), pp. 146-148. También se da una derivación para el coeficiente de temperatura de /5. 

2 Se supone por lo general una temperatura ambiental ligeramente más alta (25°C) para equipo electrónico que opera 
dentro de un gabinete. A esta temperatura, Vr = 25.8 mV. Sin embargo, por razones de sencillez y para promover un rápido 
análisis de un circuito, utilizaremos el valor más conveniente de V7 = 25 mV en todo este texto. 

3 En un circuito integrado, suelen obtenerse diodos al conectar un transistor de unión bipolar (BJT) como dispositivo 
de dos terminales, como se ve en el capítulo 4. 
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Consideremos la relación ¡—u directa de la ecuación (3.3) y evaluemos la corriente /, corres- 
pondiente a un voltaje de diodo V: 


I, = Ige” 
Análogamente, si el voltaje es V}, la corriente J, del diodo será 
h =S Ipet 


Estas dos ecuaciones se pueden combinar para obtener 


h = e Vy = VU nv, 
1 


que se puede escribir como 
1 
V,- V= nV; In Ż 
I 


o sea, en términos de logaritmos de base 10, 


V, — V, = 2.3n V; log : (3.5) 
1 


Esta ecuación simplemente expresa que para el cambio de una década (factor de 10) en corriente, 
la caída de voltaje del diodo cambió a 2.3nV7, que es alrededor de 60 mV para n=1 y 120 mV para 
n= 2. Esto también sugiere que la relación iv del diodo se traza en una gráfica con más comodidad 
en papel semilogarítmico. Si se utiliza el eje lineal vertical por v, y el eje horizontal logarítmico 
por i, se obtiene una línea recta con pendiente de 2.3nV, por década de corriente. Por último, debe 
mencionarse que si no se sabe el valor exacto de n (que se puede obtener de un simple experimento), 
los diseñadores de circuitos utilizan el número aproximado conveniente de 0.1 V/década para la 
pendiente de la curva característica logarítmica del diodo. 

Una mirada a la curva característica ¡-u en la posición directa (figura 3.8) deja ver que la 


“corriente es tan pequeña que es insignificante para una v menor de 0.5 V. Este valor se llama voltaje 


de conducción. Debe destacarse que este aparente umbral de la curva característica es sólo una 
consecuencia de la relación exponencial. Otra consecuencia de esta relación es el rápido aumento 
de i. Por lo tanto, para un diodo “de conducción completa”, la caída de voltaje se encuentra en una 
estrecha banda, entre 0.6 y 0.8 V. Esto da lugar a un “modelo” simple para el diodo, donde se supone 
que un diodo en estado de conducción tiene una caída de aproximadamente 0.7 V en sus terminales. 
Los diodos con diferentes corrientes nominales (es decir, diferentes áreas y diferentes Js correspon- 
dientes) exhiben la caída de 0.7 V a corrientes diferentes. Por ejemplo, puede considerarse que un 
diodo a pequeña señal presenta una caída de 0.7 V a ¿= 1 mA, en tanto que un diodo de alta potencia 
puede presentar una caída de 0.7 V a una corriente i = 1 A. En la sección 3.4 regresaremos a los 
temas de análisis de circuitos con diodos y modelos de diodos. 
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EJEMPLO 3.3 


Un diodo de silicio que se dice es un dispositivo de 1 mA muestra un voltaje directo de 0.7 V a una 
corriente de 1 mA. Evalúe la constante de escala de unión /s en caso que n no sea 1 ni 2. ¿Qué 


constantes de escala se aplicarían para un diodo de 1 A de la misma manufactura que conduce 1 A 
a 0.7 V? 


SOLUCIÓN 


Como 
i= pe 
entonces 
ls= ie 
Para el diodo de 1 mA: 
Sin=1: Iş=10°e7%™? =6.9 x107% A, es decir, unos 10 A 


Sin=2: Iş = 107878 = 8.3 x107 A, es decir, unos 10° A 


El diodo que conduce 1 A a 0.7 V-corresponde a 1000 diodos de 1 mA en paralelo con un área total 
de unión 1000 veces mayor. Por lo tanto, Js es también 1000 veces mayor, siendo 1 pA y 1 yA, 
respectivamente, para n = 1 y n=2. 

De este ejemplo debe ser evidente que el valor de n que se utilice puede ser bastante importante. 


Como tanto 7s como Vy son funciones de la temperatura, la curva característica ¡-u directa varía con 
la temperatura, como se ilustra en la figura 3.9. A una corriente constante de diodo dada, la caída 
de voltaje en los terminales del diodo decrece en aproximadamente 2 mV por cada 1°C de aumento 
en temperatura. El cambio en voltaje del diodo con la temperatura se ha explotado en el diseño es 
termómetros electrónicos. 


Fig. 3.9 Ilustración de la curva caracte- 
rística de la dependencia de la temperatura 
en un diodo. A una corriente constante, se 
reduce la caída de voltaje en aproximada- 
mente 2 mV por cada 1°C de aumento en 
temperatura. 
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3 3.6 Considere un diodo de silicio con n = 1.5. Encuentre el cambio en voltaje si la corriente cambia de 0.1 mA a 10 

$ mA 

i ; 


Resp. 172.5 mV a . ' i | 


E ER 
s 


3.7 Un diodo de unión de silicio con n= 1 tiene v = 0.7 V a una corriente ¡= 1 mA. Encuentre la caída de voltaje a 
¡=0.1mAe¡=10mA. E 


OR 


Resp. 0.64 V; 0.76 V 


3.8 Al utilizar el hecho de que un diodo de silicio tiene ls= 107 A a 25 y que Iş aumenta en 15% por °C de 
elevación de temperatura, encuentre el valor de Zç a 125°C. 


E TAS 


La región de polarización inversa 


La región de operación de polarización inversa se presenta cuando el voltaje v del diodo se hace 
negativo. En la ecuación (3.1) se predice que si v es negativo y unas pocas veces mayor que V7 (25 
mV) en magnitud, el término exponencial se hace tan pequeño que es despreciable si se compara a 
la unidad y la corriente del diodo se convierte en 


i œ -ls 


esto es, la corriente en dirección inversa es constante e igual a Js. Esta constancia es la razón que 
hay tras el nombre de corriente de saturación. 

Los diodos reales exhiben corrientes inversas que, aun cuando son bastante pequeñas, son 
mucho mayores que Z/s Por ejemplo, un diodo a pequeña señal del que Js es del orden de 107** a 
107'% A podría mostrar una corriente inversa del orden de 1 nA. La corriente inversa también 
aumenta un poco con un aumento en magnitud del voltaje inverso. Nótese que debido a la magni- 
tud muy pequeña de la corriente, estos detalles no son claramente evidentes en la curva característica 
iu del diodo de la figura 3.8. 

Una buena parte de la corriente inversa se debe a efectos de fuga. Estas corrientes de fuga son 
proporcionales al área de unión, al igual que 7s. Su dependencia de la temperatura, sin embargo, es 
diferente de la de Jç. En consecuencia, mientras que 7s se duplica por cada 5°C de elevación de 
temperatura, la correspondiente regla práctica para la dependencia de temperatura de la corriente 
inversa es que se duplica por cada 10°C de elevación de temperatura. 


Y 
E 
ES 


EDI 


HARAN 


DITAA TETERA 
4 


Ejercicio 


3.9 El diodo del circuito de la figura E3.9 es un dispositivo grande, de elevada corriente, cuya fuga inversa es 
"razonablemente independiente del voltaje. Si V=1 V a 20°C, encuentre el valor de Y a 40°C y a 0°C. 


+9 V 
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A A A A a 


Fig. E3.9 | i 


La región de ruptura 


La tercera región distintiva de la operación del diodo es la de ruptura, que se puede identificar 
fácilmente en la curva característica ¡-u del diodo de la figura 3.8. La región de ruptura se presenta 
cuando la magnitud del voltaje inverso excede un valor de umbral específico al diodo en particular 
y recibe el nombre de voltaje de ruptura. Éste es un voltaje en la “rodilla” de la curva característica 
iu de la figura 3.8 y se denota por Vx, donde el subíndice Z es por Zener (que en breve se explicará) 


“y K es por rodilla (knee en inglés). 
. Como se puede ver de la figura 3.8, en la región des ruptura aumenta con gran rapidez la corriente 


inversa y es muy pequeño el aumento correspondiente en caída de voltaje. La ruptura del diodo es 
no destructiva normalmente siempre que la potencia disipada en el diodo se limite por medio de 
circuitos externos a un nivel “seguro”. Este valor seguro se especifica por lo general en las hojas 
de datos del dispositivo. Por lo tanto, es necesario limitar la corriente inversa de la región de ruptura 
a un valor consistente con la disipación permisible de potencia. 

` El hecho de que la curva característica ¡-u del diodo en ruptura es una línea casi vertical hace 
posible utilizarlo en regulación de voltaje. Este tema se estudia en la sección 3.6. 


3.3 OPERACIÓN FÍSICA DE DIODOS 


Después de examinar las curvas características terminales de diodos de unión, ahora consideraremos 
brevemente los procesos físicos que dan lugar a estas características. El siguiente estudio de la física 
de dispositivos es un tanto simplificado, pero proporciona suficientes antecedentes para diseñar 
diodos y otros circuitos semiconductores. 
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3.3.1 Conceptos básicos de semiconductores 


La unión pn. El diodo semiconductor es básicamente una unión pn, como se muestra 
esquemáticamente en la figura 3.10. Como se indica, la unión pn consiste en un material semicon- 
ductor tipo p (como.el silicio) que se pone en estrecho contacto con un material semiconductor tipo 
n (también silicio). En la práctica, tanto la región p como la n son parte del mismo cristal de silicio: 
esto es, la unión pn se forma dentro de un solo cristal de silicio al crear regiones de diferente 
“inoculación” (regiones p y n). El apéndice A contiene una breve descripción de los procesos 
utilizados en la fabricación de uniones pn. Como se indica en la figura 3.10, se hacen conexiones 
externas de alambre a las regiones p y n (esto es, terminales de un diodo) por medio de contactos : 
metálicos (de aluminio). 

Además de ser esencialmente un diodo, la unión pn es el elemento básico de transistores de 
unión bipolar (BJT) y desempeña un importante papel en la operación de transistores dé efecto 
de campo (FET). Por lo tanto, entender la operación física de uniones pn es importante para 
comprender la operación y curvas características terminales de diodos y transistores. 


Silicio intrínseco. Aun cuando se puede utilizar ya sea silicio o germanio para manufac- 
turar dispositivos semiconductores —de hecho los primeros diodos y transistores se hicieron de 
germanio— la tecnología actual sobre circuitos integrados está basada casi por entero en el silicio. 
Por esta razón, en todo este libro hablaremos principalmente de dispositivos de silicio.* 

Un cristal de silicio puro o intrínseco tiene una estructura regular de celosía en donde los átomos 
están sujetos en sus posiciones por enlaces, denominados enlaces covalentes, formados por los 
cuatro electrones de valencia asociados con cada átomo de silicio. A temperaturas suficientemente 
bajas, todos los enlaces covalentes están intactos y no existen electrones libres (o hay muy pocos) 
para conducir corriente eléctrica. Sin embargo, a temperatura ambiente, algunos de los enlaces se 
rompen por ionización térmica y se liberan algunos electrones. Cuando se rompe un enlace 
covalente, un electrón abandona su átomo de origen y, de esta forma, una carga positiva igual a la 
magnitud de la carga del electrón se deja en el átomo de origen. Un electrón de un átomo vecino 
puede ser atraído a esta carga positiva, dejando su átomo de origen y llenando el “hueco” que existía 
en el átomo ionizado pero creando un nuevo hueco en el otro átomo. Este proceso se repite con el 
resultado de que efectivamente tenemos un portador de carga positivo, o hueco, moviéndose por la 
estructura de cristal de silicio y disponible para conducir corriente eléctrica. La carga de un hueco 
es igual en magnitud a la carga de un electrón. ' 


Contacto metálico Contacto metálico 


Fig. 3.10 Estructura física simplifi- 
o cada del diodo de unión. (Las geome- 
Cátodo trías reales se dan en el apéndice A.) 


i Silicio tipo p 
Anodo 


% Una excepción es el material en circuitos de arseniuro de galio (GaAs) que se estudia en los capítulos 5, 6 y 14. 
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La ionización térmica resulta en electrones libres y huecos en iguales números y, por lo tanto, 
en concentraciones iguales. Estos electrones libres y huecos se mueven al azar en la estructura 
cristalina de silicio y, en el proceso, algunos electrones pueden llenar algunos de los huecos. Este 
proceso, que recibe el nombre de recombinación, resulta en la desaparición de electrones libres y 
huecos. La rapidez de recombinación es proporcional al número de electrones libres y huecos, que 
a su vez está determinado por la rapidez de ionización; esta rapidez de ionización está en estrecha 
función con la temperatura. En equilibrio térmico, la rapidez de recombinación es igual a la rapidez 
de ionización o generación térmica y se puede calcular la concentración de electrones libres n, que 
es igual a la concentración de huecos p, 


1 t 
5 


' i ¿n=p=N,; 


donde n; denota la concentración de electrones libres o huecos en silicio intrínseco a una temperatura 
dada. El estudio de la física de semiconductores demuestra que a una temperatura absoluta T (en 
kelvin), la concentración intrínseca n; (esto es, el número de electrones libres y huecos por 
centímetro cúbico) se puede encontrar a partir de 


n = BT Sto (6.6) 


donde B es un parámetro dependiente del material = 5.4 x 10°' para el silicio, Eges un parámetro 
conocido como energía de separación de banda = 1.12 electrón volts (eV) para el silicio, y k es 


` la constante de Boltzmann = 8.62 x 10? eV/K. Aun cuando no haremos uso de la energía de. 


separación de banda en esta exposición de introducción enfocada a circuitos, es interesante 
observar que Es representa la energía mínima necesaria para romper un enlace covalente y así 
generar un par electrón-hueco. La sustitución de los valores de parámetro dados en la ecuación 
(3.6) muestra que para silicio intrínseco a temperatura ambiente (7-= 300 K), n, = 1.5 x 10" 
portadores/cm*. Para poner este número en perspectiva, observamos que el cristal de silicio 
tiene unos 5 x 10% átomos/cm*. Por lo tanto, a temperatura ambiente, sólo uno de cada mil 
millones de átomos se ioniza. 

Firíalmente, debe mencionarse que la razón por la que el silicio se denomina semiconductor 
es que su conductividad, que está determinada por el número de portadores de carga disponibles 
para conducir corriente eléctrica, está entre la de conductores (como los metales) y la de aisladores 
(como el vidrio). 


Difusión y desplazamiento. Hay dos mecanismos por los cuales los huecos y electrones 
se mueven en un cristal de silicio y son la difusión y el desplazamiento. La difusión está asociada 
con el movimiento al azar debido a agitación térmica. En un trozo de silicio con concentraciones 
uniformes de electrones libres y huecos, este movimiento al azar no resulta en un flujo de carga 
neto (es decir, corriente). Por otra parte, si por algún mecanismo la concentración de electrones 
libres, por ejemplo, se hace más alta en una parte de la pieza de silicio que en otra, entonces los 
electrones se difunden de la región de alta concentración a la de baja concentración. Este proceso 
de difusión da lugar a un flujo de carga neto, o corriente de difusión. Como ejemplo, considere la 
barra de silicio que se muestra en la figura 3.11(a), en la que el perfil de concentración de huecos 
que se muestra en la figura 3.11(b) se ha creado a lo largo del eje x por algún medio no especificado. 
La existencia de tal perfil de concentración resulta en una corriente de difusión de huecos en la 
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Concentración de huecos, p 


o 


(a) (b) 


Fig. 3.11 Una barra de silicio intrínseco (a) en la que el perfil de concentración de huecos que se muestra 
en (b) ha sido creado a lo largo del eje x por algún mecanismo no especificado. 


dirección x, con la magnitud de la corriente en cualquier punto siendo proporcional a la pendiente 
de la curva de concentración, o gradiente de concentración, en ese punto, 


dp 

J, = -qD, de (3.7) 
donde J, es la densidad de corriente (es decir, la corriente por área unitaria del plano perpendicular 
al eje x) en A/cm”, q es la magnitud de carga del electrón = 1.6 x 107” C, y D, es una constante 
denominada constante de difusión o difusividad de huecos. Nótese que el gradiente (dp/dx) es 
negativo, lo que resulta en una corriente positiva en la dirección x, como era de esperarse. En el 
caso de difusión de electrones que resulta de un gradiente de concentración de electrones, aplica 
una relación similar, que produce la densidad de corriente de electrones 


(3.8) 


donde D, es la difusividad de ds Observe que una (dn/dx) negativa da lugar a una corriente 
negativa, resultado de la convención de que la dirección positiva de corriente se toma como la del 
movimiento de carga positiva (y opuesta a la del movimiento de carga negativa). Para huecos y 
electrones que se difunden en silicio intrínseco, los vale”es típicos para las constantes de difusión 
son D, = 12 cm”/s y D, = 34 cm”/s. 

El otro mecanismo para el movimiento de portadores en semiconductores es el desplazamiento. 
El desplazamiento de portadores ocurre cuando se aplica un campo eléctrico en los terminales 
de una pieza de silicio. Los electrones libres y huecos son acelerados por el campo eléctrico y 
adquieren una componente de velocidad (superpuesto a la velocidad de su movimiento térmico) 
llamada velocidad de desplazamiento. Si la intensidad del campo eléctrico se denota por E (en 
V/cm), los huecos cargados positivamente se desplazan en la dirección de Æ y adquieren una 
velocidad Yes, (en cm/s) dada por 


Udespl = HE (3.9) 
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donde u, es una constante que recibe el nombre de movilidad de huecos, y tiene las unidades de 
cm?/Vs. Para silicio intrínseco, yy es típicamente 480 cm?/Vs. Los electrones cargados negativa- 
mente se desplazan en una dirección opuesta a la del campo eléctrico, y su velocidad está dada por 
una ecuación similar a la (3.9) excepto que yu, es sustituida por 1, que es la movilidad del electrón. 
Para silicio intrínseco, ju, es típicamente 1350 cm?*/Vs, unas 2.5 veces mayor que la movilidad de 
huecos. i 

Considere ahora un cristal de silicio que tiene una densidad p de huecos y una densidad n de 
electrones libres sometido a un campo eléctrico £. Los huecos se desplazarán en la misma dirección 
que E (llamémosla dirección x) con una velocidad y, E. Así, tenemos una carga positiva de densidad 
qp (coulomb/cm?*) que se mueve en la dirección x con velocidad ¿E (cm/s). Se deduce que en 1 


segundo, una carga de gp EA (coulomb) cruzará un plano de área 4 (cm?) perpendicular al eje x. - - 


Ésta es la componente de corriente causada por el desplazamiento de huecos. Al dividir entre el 
área A resulta la densidad de corriente 


Jp-aespi = QP KpE i (3.10a) 
Los electrones libres se desplazarán en la dirección opuesta a la de E. Por lo tanto, tenemos una 
carga de densidad (-qn) moviéndose en la dirección negativa x, por lo cual tiene una velocidad 
negativa (—p,E). El resultado es una componente de corriente positiva con la densidad dada por 


In-despt = qn HpE j (3.10b) 


La densidad total de corriente de desplazamiento se obtiene al combinar las ecuaciones (3. 10a) y 
(3.10b), 


Jiespi = 103) Hp +n HE (3.10c) 


Debe observarse que ésta es una forma de la ley de Ohm con la resistividad p.(en unidades de (2 
cm) dada por 


P= Val» lp +n pn)] (3.11) 


Finalmente, vale la pena mencionar que una simple relación, conocida como la relación de 
Einstein, existe entre difusividad y movilidad de portadores, 


==, l (3.12) 


donde V es el voltaje térmico que hemos encontrado antes en la relación ¡-u del diodo (véase la 


ecuación 3.1). Recordemos que a temperatura ambiente, V; ~ 25 mV. El lector puede fácilmente 


comprobar la validez de la ecuación (3.12) si sustituye los valores típicos dados antes para el silicio 
intrínseco. 


Semiconductores con impurezas. El cristal de silicio intrínseco descrito antes tiene 
iguales concentraciones de electrones libres y huecos generadas por ionización térmica. Estas 
concentraciones, denotadas por n; dependen en gran medida de la temperatura. Los semiconduc- 


tores con impurezas son materiales en los que predominan portadores de una clase (electrones o. 


huecos). El silicio con impurezas, en que la mayoría de portadores de carga son los electrones 
cargados negativamente, recibe el nombre de tipo n, en tanto que el silicio contaminado de este 
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modo, en que la mayoría de los portadores de carga son huecos cargados positivamente. se conoce 
como tipo p. 

La adición de impurezas en un cristal de silicio, para convertirlo en tipo n o tipo p, se logra al 
introducir un pequeño número de átomos de impurezas. Por ejemplo, al introducir átomos de 
impureza de un elemento pentavalente como el fósforo, resulta silicio tipo » porque los átomos 
de fósforo que sustituyen a algunos de los átomos de silicio de la estructura cristalina tienen cinco 
electrones de valencia, cuatro de los cuales forman enlaces con los átomos de silicio vecinos pero 
el quinto átomo se convierte en electrón libre. De este modo, cada átomo de fósforo dona un electrón 
libre al cristal de silicio y la impureza de fósforo recibe el nombre de donante. Debe quedar claro, 
no obstante lo anterior, que en este proceso no se generan huecos; la mayoría de portadores de carga 
en el silicio contaminado con fósforo será de electrones. De hecho, sila concentración de átomos 
donantes (fósforo) es Np, en equilibrio térmico la concentración de electrones libres en el silicio 
tipo n, 7o, Será 


Aro S Np (3.13) 


donde el subíndice 0 adicional denota equilibrio térmico. De física de semiconductores resulta que, 
en equilibrio térmico, el producto de concentraciones de electrones y huecos permanece constante, 
es decir, 


Ano Pno a n (3.14) 


Por lo tanto, la concentración de huecos, p,o, que son generados por ionización térmica será 


n 


Puo ur No E (3.15) 


Como n; es una función de la temperatura [ecuación (3.6)), se deduce que la concentración de los 
huecos minoritarios estará en función de la temperatura, en tanto que la de los electrones 
mayoritarios es independiente de la temperatura. 

Para producir un semiconductor tipo p, se ha contaminado silicio con una impureza trivalente 
como es el boro. Cada uno de los átomos de boro de impureza acepta un electrón del cristal de 
silicio, de modo que pueden formar enlaces covalentes en la estructura de celosía. De esta manera, 
cada átomo de boro da lugar a un hueco, y la concentración de los huecos mayoritarios en silicio 
tipo p, bajo equilibrio térmico, es aproximadamente igual a la concentración N, de la impureza 
aceptante (boro), 


Po = Na (3.16) 


En este silicio tipo p la concentración de los electrones minoritarios, que son generados por 
ionización térmica, se puede calcular si se uti,iza el hecho de que el producto de las concentraciones 
de portadores permanece constante, y 


2 
ni $ 
npo es N, (3. 1 7) 


Debe mencionarse que un trozo de silicio tipo n o tipo p es eléctricamente neutro; la mayoría 
de portadores libres (electrones en silicio tipo n y huecos en silicio tipo p) son neutralizados por 
cargas latentes asociadas con los átomos de impureza. 


| 


ATINADA a Ti E 


A de electrones y huecos a 250 K, 300 K y 350 K. Puede utilizar los resultados del ejercicio 3.10. Š 


f Resp. 10.2.25 x 10°; 10", 2.25 x 10°; 10”, 1.75 x 10% (todas por cm°) 
. p ] 
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Ejercicios 
3.10 Calcule la densidad de portador intrínseco n; a 250 K, 300 K y 350 K. 
Resp. 1.5 x 10Vcm”; 1.5 x 10'cm”; 4.18 x 10''/cm* 


3.11 Considere un silicio tipo n en que la concentración impurificadora Np es 10'”/cm?. Encuentre las concentraciones 


3.12 Encuentre la resistividad de (a) silicio intrínseco y (b) silicio tipo p con N4 = 10'/cm?. Utilice n; = 1.5 x 10'/cm' 
y suponga que para silicio intrínseco 1, = 1350 cm?/Vs y Hp = 480 cm?/Vs, y para el silicio contaminado p, = 1110 
cm?/Vs y pp = 400 cm?/Vs. (Nótese que la contaminación resulta en movilidades reducidas de portadores.) 


Resp. (2) 2.28 x 10° Q cm; (b) 1.56 Q cm 


3.3.2 La unión pn en condiciones de circuito abierto 


En la figura 3.12 se muestra una unión pn en condiciones de circuito abierto, esto es, los 
terminales externos se dejan abiertos. El signo “+” del material tipo p denota los huecos 


Ip —=> 
<— Í; 


Cargas latentes 


Fig. 3.12 (a) La unión pn sin 
; voltaje aplicado (terminales a cir- 
"Región de agotamiento cuito abierto). (b) Distribución de 


potencial a lo largo del eje per- 
(a) pendicular a la unión. 


Voltaje Yo 
de barrera 


Potencial 


(b) 
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mayoritarios. La carga de estos huecos es neutralizada por una cantidad igual de carga latente 
negativa asociada con los átomos aceptantes. Para más claridad, estas cargas latentes.no se 
muestran en el diagrama; tampoco se muestran los electrones minoritarios generados en el 
material tipo p por ionización térmica. 

En el material tipo n, los electrones mayoritarios están indicados por signos “—”. Aquí tampoco 
se muestra la carga latente positiva, que neutraliza la carga de los electrones mayoritarios, para 
conservar la sencillez del diagrama. El material tipo n también contiene huecos minoritarios 
generados por ionización térmica que no se muestran en el diagrama. 


La corriente de difusión /,. Debido a que la concentración de huecos es alta en la región 

py baja en la región n, se difunden huecos a través de la unión, del lado p al lado 7; análogamente, 
se difunden electrones a través de la unión del lado » al lado p. Estas dos componentes de corriente se 
suman para formar la corriente de difusión Ip, cuya dirección es del lado p al lado n, como se indica 
en la figura 3.12. 


La región de agotamiento. Los huecos que se difunden a través de la unión y entran 
en la región n se recombinan rápidamente con algunos de los electrones mayoritarios presentes 
ahí y entonces desaparecen de la escena. Este proceso de recombinación resulta en la desapa- 
rición de algunos electrones libres del material tipo n. Por lo tanto, parte de la carga latente 
positiva ya no será neutralizada por electrones libres y se dice que esta carga ha sido descu- 
bierta. Puesto que la recombinación tiéne lugar cerca de la unión, habrá una región cerca de la 
unión que se vacíe de electrones libres y contenga carga latente positiva descubierta, como se 
indica en la figura 3.12. 

Los electrones que se difunden a través de la unión en la región p se recombinan rápidamente 
con algunos de los huecos mayoritarios presentes ahi y entonces desaparecen de la escena. Esto 
resulta también en la desaparición de algunos huecos mayoritarios, ocasionando que parte de la 
carga latente negativa se descubra (es decir, ya no es neutralizada por huecos). Por lo tanto, en el 
material p cerca de la unión habrá una región que se vacía de huecos y contiene carga latente negativa 
descubierta, como se indica en la figura 3.12. 

De lo anterior se concluye que habrá una región de agotamiento de portadores en ambos 
lados de la unión, con el lado n de esta región positivamente cargado y el lado p negativamente 
cargado. Esta región de agotamiento de portadores, o simplemente región de agotamiento, también 
recibe el nombre de región de carga espacial. Las cargas de ambos lados de la región de 
agotamiento hacen que se forme un campo eléctrico a través de la región; de aquí que aparezca una 
diferencia de potencial en la región de agotamiento, con el lado n a un voltaje positivo con relación 
con el lado p, como se muestra en la figura 3.12(b). En-consecuencia, el campo eléctrico resultante 
se opone a la difusión de huecos en la región n y de electrones en la región p. De hecho, la caída 
de voltaje en la región de agotamiento actúa como barrera que debe ser vencida para que los huecos 
se difundan en la región n y los electrones se difundan en la región p. Cuanto mayor sea el voltaje 
de la barrera, menor será el número de portadores que podrán vencer la barrera y menor será la 
magnitud de la corriente de difusión. Por lo tanto, la corriente de difusión / depende en gran medida 
de la caída de voltaje V, en la región de agotamiento. 


La corriente de desplazamiento /; y equilibrio. Además de la componente de 
corriente Jp debida a la' difusión de portadores mayoritarios, existe una componente debida al 
desplazamiento de portadores minoritarios a través de la unión. Específicamente, algunos de los 
huecos generados térmicamente en el material n se difunden en el material n al borde de la región 
de agotamiento. Ahí experimentan el campo eléctrico de la región de agotamiento, que los barre en 
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la región y los pasa al lado p. Del mismo modo, algunos de los electrones generados térmicamente 
en el material p se difunden al borde de la región de agotamiento y son barridos por el campo 
eléctrico de la región de agotamiento en paralelo con la región y pasan al lado n. Estas dos 
componentes de corriente, que son electrones movidos por el desplazamiento de p a n y huecos 
movidos por desplazamiento de n a p, se suman para formar la corriente de desplazamiento fs, cuya 
dirección es del lado »n al p de la unión, como se indica en la figura 3.12. Como la corriente Iş es 
llevada por portadores minoritarios generados térmicamente, su valor depende en gran medida de 
la temperatura, pero es independiente del valor del voltaje V, de la capa de agotamiento. 

. En condiciones de circuito abierto (figura 3.12) no existe corriente externa; así, las dos 
corrientes opuestas en la unión deben ser iguales en magnitud: 


lp= ls 


Esta condición de equilibrio es mantenida por el voltaje V, de la barrera. Por lo tanto, si por alguna 
razón Ip excede de 15, entonces más carga latente será descubierta en ambos lados de la unión, la 
` capa de agotamiento se ensancha y el voltaje en los terminales de ésta (V,) aumentará. Esto a su vez 
ocasiona que Ip disminuya hasta que se alcanza el equilibrio con Jp = Zs. Por otra parte, si Zs excede 
de Ip, entonces la cantidad de carga no descubierta disminuirá, la capa de agotamiento se hace más 
estrecha y el voltaje en los terminales de la misma disminuye. Esto ocasiona que Zp aumente hasta 
que se “alcanza el equilibrio con Jp = ls. 


El voltaje integral de la unión. Sin voltaje externo aplicado, se puede demostrar que 
el voltaje V, en paralelo con la unión pn (véase Streetman, 1990) está dado por ` 


(3.18) 


n= yin (2) 


KA 


donde N, y Np son las concentraciones de contaminación del lado p y lado n de la unión, 
respectivamente. Por lo tanto, V, depende tanto de las concentraciones de contaminación como de 
la temperatura. Esto se conoce como voltaje integral de'la unión. Típicamente, para silicio a 
temperatura ambiente, V, está entre 0.6 y 0.8 V. 

Cuando los terminales de la unión pn se dejan a circuito abierto, el voltaje medido entre ellos 


será de cero. Esto es, el voltaje V, en los terminales de la región de agotamiento no aparece entre 


los terminales del diodo. Esto es así porque los voltajes de contacto, existentes en las uniones de 
semiconductor metálico en los terminales del diodo, se oponen y exactamente equilibran el voltaje 
de la barrera. Si éste no fuera el caso, hubiéramos podido sacar energía de la unión pn aislada, lo 
cual claramente violaría el principio de conservación de energía. 


Ancho de la región de agotamiento. Delo anterior, debe ser evidente que la región 
de agotamiento existe en materiales p y n y que existen iguales cantidades de carga en ambos lados. 
Sin embargo, como por lo general los niveles de contaminación no son iguales en los materiales p 
y n, se puede pensar que el ancho de la región de agotamiento no será el mismo en ambos lados. 
Más bien, para descubrir la misma cantidad de carga, la capa de agotamiento se extenderá a mayor 
profundidad en el material más ligeramente contaminado. Específicamente, si denotamos el ancho 
de la región de agotamiento del lado p por x, y en el lado n por x„, esta condición de igualdad de 
carga se puede expresar como 


gx,A Na = qx, A Np 


ni 
Hi 
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donde A es el área transversal de la unión. Esta ecuación se puede acomodar para obtener 
Ms A (3.19) 


En la práctica, es costumbre que un lado de la unión se encuentre mucho más contaminado que el 
otro. con el resultado de que la región de agotamiento existe casi por completo en un lado (el lado 
ligeramente contaminado). Por último, de la fisica de dispositivos, el ancho de la región de 
agotamiento de una unión a circuito abierto está dado por 


Wagor = Xn + Xp = 


(3.20) 


donde e, es la permitividad eléctrica de silicio = 11.7 £= 1.04 x 107"? F/cm. Típicamente, Wago: está 


entre 0.1 y 1 um. 

qa ed a SNS TENER A E A 
e nal no E 
$ Ejercicio e 
* 3.13 Para una unión pn con N4 = 10'”/cm? y Np = 10'/cm?, encuentre, a T= 300 K, el voltaje integral, el ancho para E 
: la región de agotamiento y la distancia que se extiende en el lado p y el lado n de la unión. Utilice n; = 1.5 x 10'/cm*. | 

Resp. 728 mV; 0.32 um; 0.03 um y 0.29 um E 
e A Teu RE IEA IR RR TIRA EEN E EA NA EIA o AGA AR RS O 


3.3.3 La unión pn en condiciones de polarización inversa 


El comportamiento de la unión pn en la dirección inversa se explica más fácilmente en una escala 
microscópica si consideramos excitar la unión con una fuente de corriente constante (más que con 
una fuente de voltaje), como se muestra en la figura 3.13. La fuente de corriente I está obviamente 
en la dirección inversa. Por ahora, sea la magnitud de 7 menor que la de Zs; si Z es mayor que ls, 
ocurriría una ruptura, como se explica en la sección 3.3.4. 

La corriente 7 será transportada por electrones que fluyen en el circuito externo del material n 
al material p (esto es, en la dirección contraria a la de /). Esto ocasiona que salgan electrones del 
material n y huecos del material p. Los electrones libres que salgan del material n hacen que aumente 
la carga latente positiva descubierta. Del mismo modo, los huecos que salen del material p resultan 
en un aumento de la carga latente negativa descubierta. Asi, la corriente inversa / resulta en un 
aumento en el ancho de la capa de agotamiento y de la carga almacenada en ésta. A su vez, esto 
resulta en un voltaje más alto en paralelo con la región de agotamiento, es decir, un mayor voltaje 
de barrera, que ocasiona una disminución de la corriente de difusión /p. La corriente de desplaza- 
miento /s, siendo independiente del voltaje de la barrera, permanece constante. Por último, se 
alcanza el equilibrio (estado estable) cuando 


$ Is-lp=] 
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Fig. 3.13 La unión pn excitada por 
una fuente Z de corriente constante en la 
dirección inversa. Para evitar la ruptura, 
I se conserva menor que fs. Nótese que 
la capa de agotamiento se ensancha y el 
voltaje de barrera aumenta en Vg volts, 
que aparece entre los terminales como 
un voltaje inverso. 


En equilibrio, el aumento en el voltaje de la capa de agotamiento sobre el valor del voltaje integral 


V, aparecerá como voltaje externo que se puede medir entre los terminales del diodo, con n siendo 
positivo con respecto a p. Este voltaje se denota como Vg en la figura 3.13. 

Ahora podemos considerar excitar la unión pn por medio de un voltaje inverso Va, donde Vg 
es menor que el voltaje de ruptura Vx. (Consulte la figura 3.8 para la definición de Vz.) Cuando 
se aplica primero el voltaje Vg, circula una corriente inversa en el circuito externo de p a n. Esta 
corriente produce un aumento en el ancho y carga de la capa de agotamiento. En última instancia, 
el voltaje en los terminales de la capa de agotamiento aumentará en la magnitud del voltaje externo 
Vr, en cuyo momento se alcanza un equilibrio con la corriente inversa externa / igual a (Zs — Ip). 
Nótese, sin embargo, que inicialmente la corriente externa puede ser mucho mayor que Js. El 
propósito de este transitorio inicial es cargar la capa de agotamiento y aumentar el voltaje en sus 
terminales en Vg volts. Por último, cuando se alcance el estado estable, [y será tan pequeña que se 
considera insignificante, y la corriente inversa será casi igual a /s, 


La capacitancia de agotamiento. Delo anterior observamos la analogía entre la capa 
de agotamiento de una unión pn y un condensador. A medida que cambia el voltaje en paralelo con 
la unión pn, la carga almacenada en la capa de agotamiento cambia de conformidad. En la figura 
3.14 se muestra una curva característica típica de carga contra voltaje externo de una unión pn. 
Nótese que sólo se muestra la porción de la curva para la región polarizada inversamente. 

Se puede obtener una expresión para hallar la carga almacenada q, de la capa de agotamiento 
al encontrar la carga almacenada en cualquiera de los lados de la unión (cuyas cargas son iguales 
por supuesto). Si se usa el lado n, escribimos l 


qi= qu=qNpx,A 


donde A es el área transversal de la unión (en un plano perpendicular a la página). A continuación 


usamos la ecuación (3.19) para expresar x, en términos del ancho de la capa de agotamiento W ago, 
para obtener 


=g NAN 
VI NN 


Ago > (3.21) 
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Pendiente = C j 
Fig. 3.14 Carga almacenada en 
cualquiera de los lados de la capa 
Punto de polarización de agotamiento como función del 
` voltaje inverso Va. 


Carga almacenada en la capa de agotamiento, 4; 


0 Va Voltaje inverso, Vr 


donde Wagar se puede encontrar de la ecuación (3.20) si se sustituye V, por el voltaje total en paralelo 
con la región de agotamiento (Vo + Vp), 


(3.22) 


Al combinar las ecuaciones (3.21) y (3.22) se obtiene la expresión para la relación no lineal q; — Va 
descrita en la figura 3.14. Esta relación obviamente no representa un condensador lineal, pero se 
puede usar una aproximación de capacitancia lineal si el dispositivo se polariza y la alternancia de 
la señal alrededor del punto de polarización es pequeña, como se ilustra en la figura 3.14. Ésta es la 
técnica que utilizamos en la sección 1.4 para obtener amplificación lineal de un amplificador que 
cuenta con curva característica de transferencia no lineal. Desde esta aproximación a pequeña señal, 
la capacitancia de agotamiento (también conocida como capacitancia de unión) es simplemente la 
pendiente de la curva q, — Vp en el punto O de polarización 


(3.23) - 


Se puede evaluar fácilmente la derivada y hallar C,. De manera opcional, se puede tratar la capa de 
agotamiento como un condensador de placas paralelas y obtener una expresión idéntica para C; 
usando la conocida fórmula 


C= T (3.24) 


donde Wago: está dada en la ecuación (3.22). La expresión resultante para C; se puede escribir en la 
forma conveniente : 


c,= (3.25) 
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donde Cp es el valor de C; obtenido para voltaje aplicado cero 


Eg || NiNo 1 
A 


El análisis precedente y la expresión para C; aplican para uniones en las que la concentración 
de portadores se hace cambiar abruptamente en la frontera de la unión. Una fórmula más general 
para C; es l . ; 


Cp =A 


SE - 827 


donde m es una constante cuyo valor depende de la manera en que cambia la concentración del lado 
p al lado n de la unión. Se denomina coeficiente de distribución, y su valor es del a. 

Para resumir, a medida que un voltaje de polarización inversa se aplica a una unión pn, ocurre 
un transitorio durante el que la capacitancia de agotamiento se carga al nuevo voltaje de polariza- 
ción. Una vez que desaparezca gradualmente el transitorio, la corriente inversa de estado estable es 
simplemente igual a Iş — Ip. Por lo general Jp es muy pequeña cuando el diodo está polarizado 
inversamente y la corriente inversa es casi igual a 75. Éste, sin embargo, es sólo un modelo teórico 
que no aplica muy bien. En realidad, corrientes de-hasta unos pocos nanoamperes (10° A) circulan 
en dirección inversa, en dispositivos para los que /s es del orden de 107'* A. Esta gran diferencia se 
debe a fuga y otros efectos. Además, la corriente inversa depende en cierta medida de la magni- 
tud del voltaje inverso, contrario al modelo teórico, que expresa que 7 ~ Is independiente del valor 
del voltaje inverso aplicado. No obstante lo anterior, debido a que intervienen corrientes muy bajas, 
por lo general no nos interesamos en los detalles de la curva característica i-v del diodo en la 
dirección inversa. 


A A RATA NTN TANT EI TIT ID a Uca 


i 


“Ejercicio 


; 3.14 Para una unión pn con N4 = 10"/cm? y Np = 10'/cm*, que opera a T = 300 K, encuentre (a) el valor de Cpo por Ñ 


. Resp (9032 pF/um?; Won pE 


área unitaria de unión (um? es aquí una unidad conveniente) y (b) la capacitancia C; a ti voltaje de polarización inverso 
de 2 V si se supone un área , de unión de 2500 um?. Utilice n; = 1.5 x 10!?/cm?; m= 5 y el valor de Vo encontrado en 
el ejercicio 3.13 (Vo = 0.728 V). : 


3.3.4 La unión pn en la región de ruptura 


Al considerar la operación de un diodo en la región de polarización inversa en la sección 3.3.3, se 
supuso que la fuente / de corriente inversa (figura 3.13) es menor que Zs o, lo que es lo mismo, que 
el voltaje inverso Vg es menor que el voltaje de ruptura Vz. (Consulte la figura 3.8 para la definición 
de Vzx.) Ahora deseamos considerar los mecanismos de ruptura en uniones pn y explicar las razones 
que hay detrás de la línea casi vertical que representa la relación ¡— en la región de ruptura. Para 
este propósito, sea la unión pn excitada por una fuente de corriente que ocasione que una corriente 
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Fig. 3.15 Unión pn excitada por una 
fuente de corriente inve.sa J, donde 7 > 
Iş. La unión se rompe y en los terminales 
de la unión se forma un voltaje Vz con la 
polaridad indicada. 


* constante 7 mayor que Js circule en la dirección inversa, como se ilustra en la figura 3.15. Esta fuente 
de corriente mueve huecos del material p en el circuito exterior? y los introduce en el material n, y 
electrones del material n en el circuito exterior y los introduce en el material p. Esta acción resulta 
en que más y más carga latente se descubre, por lo que la capa de agotamiento se ensancha y se. 
eleva el voltaje de la barrera. Este último efecto ocasiona que aumente la corriente de difusión; 
finalmente, se reducirá casi a cero. No obstante lo anterior, ésta no es suficiente para llegar a un 
estado estable, puesto que 7 es mayor que Js. Por lo tanto, el proceso que lleva al ensanchamiento 
de la capa de agotamiento continúa hasta que se desarrolla un voltaje de unión suficientemente alto, 
en cuyo punto se inicia un nuevo mecanismo para alimentar los portadores de carga para soportar 
la corriente 7. Como se explica a continuación, este mecanismo para alimentar corrientes inversas 
que excedan de Js puede tomar una de dos formas, dependiendo del material de la unión pn, 
estructura, etcétera. 

Los dos posibles mecanismos de ruptura son el efecto Zener y el efecto avalancha. Si una 
unión pn se rompe con un voltaje de ruptura Vz < 5 V, el mecanismo de ruptura suele ser el efecto 
Zener. La ruptura de avalancha ocurre cuando Vz es mayor de unos 7 V. Para uniones que se rompen 
entre 5 y 7 V, el mecanismo de ruptura puede ser ya sea el efecto Zener o el de avalancha, o una 
combinación de los dos. 

La ruptura Zener ocurre cuando el campo eléctrico de la región de agotamiento aumenta al 
punto donde puede romper enlaces covalentes y generar pares electrón-hueco. Los electrones 
generados de esta forma serán barridos por el campo eléctrico e introducidos en el lado » y los 
huecos en el lado p. Por lo tanto, estos electrones y huecos constituyen una corriente inversa en 
los terminales de la unión que ayuda a sostener la corriente externa /. Una vez que se inicia el efecto 
Zener, se puede generar un gran número de portadores, con un aumento despreciable en el voltaje 
de la unión. Así, la corriente inversa de la región de ruptura estará determinada por el circuito 
externo, mientras que el voltaje inverso que aparece entre los terminales del diodo permanecerá 
cercano al voltaje nominal de ruptura Vz. 

El otro mecanismo de ruptura es la ruptura de avalancha, que ocurre cuando los portadores 
minoritarios que cruzan la región de agotamiento bajo la influencia del campo eléctrico ganan 
suficiente energía cinética para romper enlaces covalentes en átomos con los que chocan. Los 
portadores liberados por este proceso pueden tener energía suficientemente alta para hacer que 
otros portadores se liberen en otra colisión de ionización. Este proceso ocurre en forma de avalan- 
cha, con el resultado que muchos portadores se crean y pueden soportar cualquier valor de corfiente 


3 Desde luego que la corriente del circuito extemo será llevada en su totalidad por electrones. 
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inversa. como se determina por el circuito externo, con un cambio despreciable en la caída de voltaje 
en los terminales de la unión. 4 

Como se mencionó antes, la ruptura de la unión pn no es un proceso destructivo, siempre que 
no se exceda la disipación máxima de potencia especificada. Esta disipación máxima de potencia, 
a su vez, implica un valor máximo para la corriente inversa. 


3.3.5 La unión pn en condiciones de polarización directa 


A continuación consideramos la operación de la unión pn en la región de polarización directa. Otra 
vez es más fácil explicar la operación fisica si excitamos la unión por medio de una fuente de 
corriente constante que alimente una corriente / en la dirección positiva, como sedlustra en la figura 
3.16. Esto ocasiona que portadores mayoritarios sean alimentados a ambos lados de la unión por el 
“circuito externo: huecos al material p y electrones al material n. Estos portadores mayoritarios 
neutralizan parte de la carga latente descubierta, ocasionando que menos carga se almacene en la 
capa de agotamiento. Así, la capa de agotamiento se estrecha y se reduce el voltaje de la barrera de 
agotamiento. La reducción en voltaje de la barrera hace posible que más huecos crucen la barrera del 
material p.al material n y más electrones del lado n crucen al lado p. Por lo tanto, la corriente 
de difusión /p aumenta hasta que se alcanza un equilibrio con /p — Is = I, que es la corriente de 
polarización alimentada externamente. 

Examinemos ahora más de cerca la circulación de corriente en los terminales de la unión pn 
polarizada directamente en estado estable. El voltaje de la barrera es ahora menor que V, en una 
cantidad V que aparece entre los terminales del diodo como caída de voltaje en sentido directo (esto 
es, el ánodo del diodo será más positivo que el cátodo en V volts). Debido a la reducción del voltaje 
de la barrera o, alternativamente, a la caída de voltaje V en sentido directo, se inyectan huecos que 
cruzan la unión y penetran en la región n y se inyectan electrones que cruzan la unión y penetran 
en la región p. Los huecos inyectados en la región n hacen que ahi la concentración de portadores 
minoritarios, p„, exceda del valor de equilibrio término, p,». El exceso de concentración p, — Pao Será 
máximo cerca del borde de la capa de agotamiento y se reduce (exponencialmente) a medida que 
se aleja de la unión, llegando por último a cero. En la figura 3.17 se muestra esta distribución de 
portadores minoritarios. ` 


Fig.3.16 Unión pn excitada por una 
fuente de corriente constante que ali- 
menta una corriente 7 en la dirección 
positiva. La capa de agotamiento se es- 
trecha y el voltaje de barrera decrece en 
V volts, que aparece como voltaje exter- 
no en la dirección positiva. 
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Región p Región n 


Concentración 
en exceso 


-x 0 Xp ! Xx 


Fig. 3.17 Distribución de portadores minoritarios en una unión pn polarizada directamente. Se supone que 
la región p está más fuertemente contaminada que la n; N¿ > Np. 


En el estado estable, el perfil de concentración de exceso de portadores minoritarios 
permanece constante, y de hecho es esta concentración la que da lugar al aumento de corriente de 
difusión Jp sobre el valor Zs. Esto es así porque la distribución-mostrada ocasiona que los portadores 
minoritarios inyectados se difundan alejándose de la unión hacia la región n y desaparezcan por 
recombinación. Para mantener el equilibrio, un igual número de electrones tendrá que ser alimen- 
tado por el circuito externo, reponiendo así la alimentación de electrones en el material n. 

Se puede expresar algo semejante acerca de los electrones minoritarios del material p. La 
corriente de difusión I» es, por supuesto, la suma de las componentes de electrones y huecos. 


La relación corriente-voltaje. Ahora demostraremos cómo aparece la relación i-u del 
diodo de la ecuación (3.1). Con este fin, consideremos en algún detalle la componente de corriente 
causada por los huecos inyectados a través de la unión hacia la región n. Un resultado importan- 
te de la física de semiconductores relaciona la concentración de portadores minoritarios del borde 
de la región de agotamiento, denotada por p,(x,) en la figura 3.17, con el voltaje V en sentido directo, 


Prkxn) = Pro e Y (3.28) 


Esto se conoce como la ley de la unión; su prueba se encuentra normalmente en libros de texto 
relativos a la física de dispositivos. 

La distribución del exceso de concentración de huecos en la región n, que se ilustra en la figura 
3.17, es una función que decae exponencialmente con la distancia y se puede expresar como 


Prix) = Pao + [pa 0%.) T (3.29) 


donde L, es una constante que determina la rapidez del decaimiento exponencial. Se denomina” 
longitud de difusión de huecos en el silicio tipo n. Cuanto menor sea el valor de L,, los huecos 
inyectados se recombinan con más rapidez con electrones mayoritarios, resultando en un más rápido 
decaimiento de la concentración de portadores minoritarios. De hecho, Z, se relaciona con otro 
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parámetro de semiconductores conocido como duración del exceso de portadores minoritarios, 
Tp. Es el tiempo promedio que tarda un hueco inyectado en la región n para recombinarse con un 
¿lectón mayoritario. La relación es 


i L, = Ds, (3.30) 


donde, como se mencionó antes, D, es la constante de difusión para huecos en el silicio tipo n. 
Valores típicos para L, son 1 a 100 um, y los correspondientes valores de 7, están entre 1 y 10 000 ns. 

Los huecos que se difunden en la región n darán lugar a una corriente de huecos cuya densidad 
` se puede evaluar por medio de las ecuaciones (3.7) y (3.29) con p.(x,) obtenida de la ecuación (3.28), 


D, 
J, = =q = L Ple- 1 ) e” (e-xpiL, 


Observe que J, es máxima en el borde de la región de agotamiento (x =x„) y decae exponencialmente 
con la distancia. Claro está que el decaimiento se debe a la recombinación con los electrones 
mayoritarios. En estado estable, los portadores mayoritarios tendrán que reponerse, y de este modo 
se suministran electrones desde el circuito externo a la región n con una rapidez que mantendrá 
constante la corriente al valor que tiene en x = x,, Por lo tanto, la densidad de corriente debida a la 
inyección de huecos está dada por 


D 
J,= 97 Pale -1) ok (3.31) 
P 


Se puede hacer un análisis semejante para los electrones inyectados a través de la unión hacia la 
región p, que resultan en la componente J, de corriente electrónica, . 


PAE te —1) (3.32) 


1T 


donde L, es la longitud de difusión de electrones en la región p. Como J, y J, están en la misma 
dirección, se pueden sumar y multiplicar por el área Á transversal de la unión para obtener la 
corriente total / como 


I=4 k + Pro ze) (e =1) 
L L, 


Al sustituir para p,o = n? /Np y para np = n} IN,, podemos expresar 7 en la forma 


D, D, 
I= Aqn? | = HN Mr] 3.33 
Reconocemos ésta como la ecuación donde la corriente de saturación /s está dada por 
D, D, i 
ls= Agn? | -+ — 3.34 
S q L ¿No L, e) ( > ) 


Observemos que, como se esperaba, 7s es directamente proporcional al área A de la unión. Además, 
Ises proporcional a n? , que es una función que depende en gran medida de la temperatura (ecuación 
3.6). También observemos que el exponencial de la ecuación (3.33) no incluye la constante n; n es 
un parámetro “compuesto” que se incluye para tomar en cuenta los efectos no ideales. 
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Capacitancia de difusión. Dela descripción de la operación de la unión pn en la región 
de sentido directo observamos que, en estado estable, cierta cantidad de exceso de carga de 
portadores minoritarios se almacena en la mayor parte de cada una de las regiones p y n. Si cambia 
el voltaje terminal, este cambio tendrá que cambiar antes que se alcance un nuevo estado estable. 
Este fenómeno de carga y almacenamiento da lugar a otro efecto capacitivo, muy diferente del que 
se debe al almacenamiento de carga en la región de agotamiento. 

Para calcular el exceso de carga almacenada de portadores minoritarios, consúliemos la figura 
3.17. El exceso de carga de huecos almacenado en la región n se puede hallar del área sombreada 
bajo el exponencial como sigue: 


Q, = 4q x área sombreada bajo el aonda P(x) 
= Aq x lo...) — Prol i 


Sustituir por p,(x,,) de la ecuación (3.28) y usar la ecuación (3.31) hace posible expresar Q, como 


donde J, = AJ, es la componente de huecos de la corriente que pasa por la unión. Ahora, usando la 
ecuación (3.30), podemos sustituir por £¿/D, = 7,, la duración de huecos, para obtener 


Q, = Tol, (3.35) 


Esta interesante relación dice que el exceso de carga de huecos almacenado es proporcional a la 
componente de corriente de huecos y a la duración de huecos. Se puede desarrollar una relación 
semejante para la carga electrónica almacenada en la región p, 


Qn = Tal, (3.36) 


donde 7, es la duración de electrones en la región p. La carga total de portadores minoritarios en 
exceso se puede obtener al sumar Q, y Qn, 


= Taly + Tola (3.37) 
Esta carga se puede expresar en términos de la corriente del diodo 7 = 7, + 1, como 
Q=] (3.38) 


donde 7rrecibe el nombre de tiempo medio de tránsito del diodo. Obviamente, 7y está relaciorrada 
con 7, y T, Además, en la mayor parte de dispositivos prácticos, un lado de la unión está mucho 
más fuertemente contaminada que la otra. Por ejemplo, si N¿ > Np, podemos demostrar que J, > 
Ln, 12 Lo, O, > Qu» Q = Qp, y por lo tanto Tr œ~ Tp. Este caso se ilustra en el ejercicio 3.15. 

Para pequeñas cargas situadas alrededor de un punto de polarización, podemos definir la 
capacitancia de difusión a pequeña señal C4 como 


y podemos demostrar que 


C¿= (z) (3.39) 


AS IS 


SS OS A O A A A O O AE E IR AA ADA 


k (£) 110 pF 
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donde 7 es la corriente del diodo en el punto de polarización. Nótese que C; es directamente 
proporcional a la corriente / del diodo y es, por lo tanto, tan pequeña que es despreciable cuando el 
diodo se polariza inversamente. Nótese también que para mantener una C4 pequeña. el tiempo de 
tránsito 77 debe hacerse pequeño, lo cual es un requisito importante para diodos destinados para 
operación a alta velocidad o alta frecuencia. 


Ejercicio 


3.15 Un diodo tiene N, = 10'/cm*, Np = 10'/cm?, n; = 1.5 x 10'/cm*, Lp = 5 um, L, = 10 um, A=2500 um?, Dp 
(en la región n) = 10 cm?/Vs, y D, (en la región p) = 18 cm?/Vs. El diodo está polarizado directamente y conduce una 
corriente / = 0.1 mA. Calcule: (a) Zs; (b) el voltaje V de polarización directa; (c) la componente de la corriente / debida 
a la inyección de huecos y la debida a inyección de electrones a través de la unión; (d) 7, y 7,,; (e) exceso de carga O, 
de huecos en la región n, y el exceso de carga Q, de electrones en la región p, y por lo tanto el total de la carga Q 
minoritaria almacenada, y el tiempo de tránsito 7y; (f) la capacitancia de difusión. 


Resp. (a) 2 x 10715 A; (b) 0.616 V; (c) 91.7 A, 8.3 yA; (d) 25 ns, 55.6 ns; (e) 2.29 pC, 0.46 pC, 2.75 pC, 27.5 ns; 


A A A 


Capacitancia de unión. La capacitancia de la capa de agotamiento o unión, en condicio- 
nes de polarización directa, se puede encontrar al sustituir Vg con —V en la ecuación (3.27). Resulta, 
sin embargo, que la precisión de esta relación en la región de polarización directa es más bién 
deficiente. Como alternativa, los diseñadores de circuitos utilizan la siguiente regla práctica: 


C, =2Cp (3.40) 
3.3.6 Resumen 


Para fácil referencia, la tabla 3.1 contiene una lista de las importantes relaciones que describen la 
operación de uniones pn. 


3.4 ANÁLISIS DE CIRCUITOS CON DIODOS 


En esta sección estudiaremos métodos para el análisis de circuitos con diodos. Nos concentraremos 
en circuitos en los que los diodos operan en la región de polarización directa. La operación en la 
otra región de interés, la región de ruptura, está considerada en la sección 3.6. 

Consideremos el circuito que se muestra en la figura 3.18, que consta de una fuente Vpp de cd, 
un resistor R y un diodo. Deseamos analizar este circuito para determinar la corriente Jp y el voltaje 
Vp del diodo. 

Es evidente que el diodo está polarizado en la dirección directa. Si se supone que Vpp es mayor 
de 0.5 V o un valor semejante, la corriente del diodo será mucho mayor que /s y podemos representar 
la curva caracteristica ¡-u del diodo por la relación exponencial, resultando en 


lo = Jete" (3.41) 


La ctra ecuación que gobierna la operación del circuito se obtiene al escribir una ecuación de malla 
de Kirchhoff, resultando en 


Vop- Y, 
1 = 22 (3.42) 
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Tabla 3.1 RESUMEN DE ECUACIONES IMPORTANTES PARA LA OPERACIÓN DE UNIONES pn 


. Valores de constantes y parámetros 
Cantidad Relación (para Sí intrínseco a T = 300 K) 


Concentración de portadores m = BT EPT B =5.4x 1053 cm6) 
en silicio intrínseco (/cm”) EG =1.12eV h 


k =8.62 x 10% eV/K 
n =1.5x 10!?/cm? 


Densidad de corriente J =D, È. g =1.60x 107)? Coulomb 
de difusión (A/cm?) p= IP h Dp = 12 cm*/s 
dn 2 
2 an Dn = 34 cmé/ 
Jn 9Dn a . ¿ n m/s 
A E 2 
Densidad de corriente ; TE Jip = 480 cm”/Vs 
de desplazamiento (A/cm?) despl = G(PJip + nundE Un =1350 cm?/Vs 
Resistividad (Q cm) Jip Y lin decrecen con el aumento en 


P= U[9CPhp + npn) concentración de contaminación 


Relación entre movilidad Dn _Dp_ j . Vr =kTIq ` 
y difusividad ino p T = 25 mV 
Concentración de portadores nmo > Np 
ilicio ti N 
en silicio tipo n (/cm”) Pro = IND 
Concentración de portadores Ppo =Na 
en silicio tipo p (/cm”) no = n INA 
Voltaje integral NaNp 
de unión (V) Yo=VrTIn —T . 
ni 
Ancho de la región Xn Na i Es =U.7e 
de agotamiento (cm) Xp Np co =8.85 x 107% Fcm 
Wagor = Xn + Xp 
2es( 1,1 
=4 | — + — | (Vo + Y, 
q E A o+ VR) 
Carga almacenada NAN, 
en la capa de agotamiento q=4q NIN AWago: 
(Coulomb) 4 
Capacitancia de agotamiento (F) Gs EN c EA 11 
I Waga P Wagody o morge 
VR H 
G= |1 +7 
C; = 2Cjo (para polarización directa) 
Corriente en sentido directo (A) I =hbtLh 
Do „viv, 
Ll =4q h- ("T -1 
tp q ni TND ) 
D, 
S 2 En T 
E ln =4q 1 A Na (e 1) 
Corriente de saturación (A) o; E Do R Du 
S qni LND LN, ANA 
Duración de portadores =p? =? Ln=ìa100 
minoritarios (s) Tp = Lp IDn = Ln IDu Ka 4 a 
s Tp Tn=lal10 ns 
Almacenamiento de carga Qp = TplpQn = Tuln 
de portadores minoritarios pi N 
(Coulomb) 2 =Q +Qu= Trl 
Capacitancia de difusión (F) Cy= z) g 
(7 
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- Fig. 3.18 Sencillo circuito con 


Vop un diodo. 


Si se supone que se conocen los parámetros 15 y n del diodo, (3.41) y (3.42) son dos ecuaciones con 
las dos incógnitas Jp y Vp. Dos formas opcionales para obtener la solución son el análisis gráfico y 
el análisis iterativo. 


Análisis gráfico 


El análisis gráfico se realiza al trazar las relaciones de las ecuaciones (3.41) y (3.42) en el plano 
iu. La solución se puede obtener entonces como las coordenadas del punto de intersección de las 
dos gráficas. Un trazo de la construcción gráfica se muestra en la figura 3.19; la curva representa 
la-ecuación exponencial del diodo [ecuación (3.41)] y la recta representa la ecuación (3.42). Esta 
línea recta se conoce como la recta de carga, nombre que en capítulos subsiguientes se hará más 
evidente. La recta de carga corta la curva del diodo en el punto Q, que representa el punto de 
operación del circuito. Sus coordenadas dan los valores de Jp y Vo. 


Yop 
R Curva característica de un diodo 
(Punto de operación) 
lp 
Recta de carga 
1 
Pendiente = -R 
0 


Vp VoD v 


Fig. 3.19 Análisis gráfico del circuito de la figura 3.18. 


El análisis gráfico ayuda en la visualización de la operación del circuito, pero el esfuerzo 
necesario para la ejecución de un análisis, en particular para circuitos complejos, es demasiado 
grande para ser justificado en la práctica. 

- Análisis iterativo 


Las ecuaciones (3.41) y (3.42) se pueden resolver usando un procedimiento iterativo sencillo, como 
se ilustra en el siguiente ejemplo. í 
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EJEMPLO 3.4 


Determine la corriente Jp y el voltaje Vp del diodo para el circuito de la figura 3.18 con Vpop = 5 V 
y R= 1 KQ. Suponga que el diodo tiene una corriente de 1 mA a un voltaje de 0.7 V, y que su caida 
de voltaje cambia en 0.1 V por cada cambio de década en corriente. 


SOLUCIÓN 


Para comenzar la iteración, sOponEtnos que Vp=0.7 V y usamos la ecuación (3.41) para determinar 
la corriente 


Von- Vo 
R 


_5-07 
1 


“Ip= 
= 4.3 mA 


Utilizamos entonces la ecuación del diodo para obtener una mejor estimación de Vp. Esto se puede 
hacer por medio de la ecuación (3.5), es decir, 


I 
V,- V, =23 nv log $ 
1 


Para nuestro caso, 2.3 nV,= 0,1 V; entonces 


I 
V, = V, + 0.1 log 2 

l 
Al sustituir V, = 0.7 V, J = 1 mA, e 7,= 4.3 mA resulta en V, = 0.763 V. Entonces, los resultados 
de la primera iteración son Jp = 4.3 mA y Vp = 0.763 V. La segunda iteración prosigue de modo 
semejante: 


l= B = 4.237 mA 
=0.763 + 0.1 log 427 


= 0.762 V 


Por lo tanto, la segunda iteración produce J» = 4.237 mA y Vp = 0.762 V. Como estos valores no 
son muy diferentes de los obtenidos después de la primera iteración, no se hacen necesarias más 
iteraciones y la solución es Jp = 4.237 mA y Vp = 0.762 V. 


La necesidad para un rápido análisis 


El procedimiento de análisis iterativo utilizado en el ejemplo anterior es sencillo y produce 
resultados precisos después de dos o tres iteraciones, pero hay situaciones en las que el esfuerzo y 
tiempo necesarios son todavía mayores de lo que se puede justificar. Específicamente, si hacemos 
un diseño a lápiz y papel para un circuito relativamente complejo, un rápido análisis de circuito 
es una necesidad. Por medio de un rápido análisis, el diseñador está en aptitud de evaluar diversas 
posibilidades antes de tomar una decisión sobre un circuito apropiado. Para agilizar el proceso de 
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análisis debemos estar satisfechos con resultados menos precisos. Esto es raras veces un problema, 
ya que un análisis más preciso se puede posponer hasta que se obtenga un diseño final, o casi final. 
El análisis preciso del diseño casi final se puede ejecutar con ayuda de un programa de computadora 
para análisis de circuitos, como el SPICE (véase la sección 3.10 y el apéndice C). Los resultados . 


de este análisis se pueden utilizar luego para refinar aún más el diseño. 


$ 


Modelos simplificados de diodos 


Aun cuando la relación exponencial ¡-u es un modelo preciso de la curva característica del diodo 
en la región de sentido directo, su naturaleza no lineal complica el análisis de circuitos de diodos. 
El análisis se puede simplificar en gran medida si podemos hallar relaciones lineales para describir 
las curvas características terminales del diodo. Un intento.en esta dirección se ilustra en la 
figura 3.20, donde la curva exponencial se aproxima por medio de dos líneas rectas, la línea A con 


ip 
(mA) 

12 

i Curva característica E Recta B 
g | ExPonencial | | [HT pendiente = L 
s 50050 0 0 E ro 
3 

Fig. 3.20 Aproximación de la cur- 


va característica en sentido directo 
de un diodo, con dos rectas. 


0, 02 04 06% 08 10  w(V) 
Vpo 


pendiente cero y la línea B con una pendiente de 1/rp. Se puede ver que para este diodo en particular, 
sobre el intervalo de corriente de 0.1 mA a 10 mA los voltajes pronosticados por el modelo de líneas 
rectas difiere de los pronosticados por el modelo exponencial por menos de 50 mV. Obviamente, 
la selección de estas dos rectas no es única; se puede obtener una aproximación más cercana si se 


restringe el intervalo de corriente sobre el que se requiere la aproximación. 
El modelo de líneas rectas (o lineal por partes) de la figura 3.20 puede describirse por 


lo = O, Up < Vo 
lp=(vp— Voo)ro, un? Vo (0:43) 


donde Vm es el corte de la línea B sobre el eje de voltaje y rp es la inversa de la pendiente de la 
línea B. Para el ejemplo particular que se muestra, Vp = 0.65 V y rp =20 Q. ; 
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Fig. 3.21 Modelo lineal por partes de 


; 1 Los $ E 
bendine in la curva característica en sentido directo 


rp de un diodo y representación de su cir- 
cuito equivalente. 
mr 
0 Voo up 


`° El modelo lineal por partes descrito por las ecuaciones (3.43) se puede representar por medio 
del circuito equivalente que se ilustra en la figura 3.21. Nótese que un diodo ideal está incluido en 
este modelo para restringir ¡y a que circule sólo en la dirección de sentido positivo. Este modelo 
también se conoce como de “batería más resistencia”. 


EJEMPLO 3.5 


Repita el problema del ejemplo 3.4, utilizando el modelo lineal por partes cuyos parámetros se dan 
en la figura 3.20 (Vpo = 0.65 V, rp = 20 Q). Nótese que las curvas características descritas en esta 
figura son las del diodo descrito en el ejemplo 3.4 (1 mA a 0.7 V y 0.1 V/década). 


SOLUCIÓN 


Al sustituir el diodo del circuito de la figura 3.18 con el modelo de circuito equivalente de la figura 
3.21 resulta en el circuito de la figura 3.22, del que podemos escribir para la corriente Ip, 


Voo — Vo 


lga R+rp 


Fig. 3.22 El circuito de la figu- 
ra 3.18 con el diodo sustituido 
con su modelo lineal por partes de 
la figura 3.21. 
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donde los parámetros Vpo y rp del modelo se ven, de la figura 3.20, que son Vp = 0.65 V y To= 
20 Q. Por lo tanto, 


_5-0.65 


bD=77002 


= 4.26 mA 


El voltaje Vp del diodo puede ahora calcularse: , 


Vo = V po + loro 
= 0.65 + 4.26 x 0.02 = 0.735 V 


El modelo de caída constante de voltaje 


Se puede obtener un modelo aún más sencillo de las curvas características del diodo en sentido 
directo si utilizamos una recta vertical para aproximar la parte de rápida elevación de la curva 
exponencial, como se muestra en la figura 3.23. El modelo resultante dice simplemente que un 
diodo que conduce en sentido directo exhibe una caida constante de voltaje Vp. El valor de Vp se 
toma por lo general como 0.7 V. Nótese que para el diodo en particular cuyas curvas características 
se describen en la figura 3.23, este modelo predice que el voltaje del diodo será menor de +0.1 V 
sobre el intervalo de corriente de 0.1 a 10 mA. El modelo de caída constante de voltaje puede 
representarse por medio del circuito equivalente que se muestra en la figura 3.24, 

El modelo de caída constante de voltaje es el que con más frecuencia se utiliza en las fases 
iniciales de análisis y diseño. Esto es especialmente cierto si en estas etapas no tenemos información 
detallada sobre las curvas características del diodo, que con frecuencia es el caso. 


Fig. 3.23 Desarrollo del modelo 
de caída constante de voltaje de las 
curvas características del diodo po- 
larizado directamente. Se utiliza una 
recta vertical (B) para aproximar la 
exponencial de rápida elevación. 
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Fig. 3.24 Modelo de caída constante de voltaje de las curvas características en sentido directo del diodo 
y representación de su circuito equivalente. 


Finalmente, nótese que si utilizamos el modelo de caída constante de voltaje para resolver el 
problema de los ejemplos 3.4 y 3.5 obtenemos 


- Yoo 0-7 


lp R 


5-0.7 
l 


= 4.3 mA 


que no es demiasiado diferente de los valores obtenidos antes con los modelos más elaborados. 


El modelo de diodo ideal i 


En aplicaciones en donde intervienen voltajes mucho mayores que la caída de voltaje del diodo (0.6 
a 0.8 V), podemos despreciar la caída de voltaje del diodo mientras se calcula la corriente del diodo. 
El resultado es el modelo de diodo ideal, que estudiamos en la sección 3.1. 


Una observación concluyente 


La pregunta de cuál modelo utilizar en una aplicación en particular es aquella a la que un diseñador 
de circuitos se enfrenta repetidas veces, no sólo con diodos sino con cada uno de los elementos de 
un circuito. El problema es hallar un término medio apropiado entre precisión y complejidad. La 
capacidad para seleccionar modelos apropiados de dispositivos mejora con la práctica y experiencia. 


TINIIS A RI NA IA A RA O RR E R N TTA, 


és 


3.16 Para el circuito de la figura 3.18, encuentre Jp y Vp para el caso Vpp = 5 V y R = 10 KQ. Suponga que el diodo 
tiene un voltaje de 0.7 V a una corriente de 1 mA y que el voltaje cambia en 0.1 V/década de cambio de corriente. 
Utilice (a) iteración, (b) el modelo lineal por partes con Y py = 0.65 V y rp = 20 Q, (c) el modelo de caida constante de 
voltaje con Vp = 0.7 V. 


Resp. (a) 0.434 mA, 0.663 V: (b) 0.434 mA, 0.659:V; (c) 0.43 mA, 0.7 V 
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3.17 Considere un diodo que es 100 veces mayor (en área de unión) que aquel cuyas curvas características se muestran 
en la figura 3.20. Si aproximamos las curvas características de modo semejante al de la figura 3.20 (pero sobre un 
intervalo de corriente 100 veces mayor), ¿cómo cambiarían los parámetros Vp y rp del modelo? 


Resp. Vp no cambia; rp se reduce en un factor de 100 a 0.2 Q. 


D3.18 Diseñe el circuito de la figura E3.18 para obtener un voltaje de salida de 2.4 V. Suponga que los diodos 
disponibles tienen una caída de 0.7 V a 1 mA y que AV = 0.1 V/cambio de década en corriente. 


+10 v 


Resp. R=7609 


3.19 Repita el ejercicio 3.4 para obtener mejores estimados de 7 y V (que los encontrados en el ejercicio 3.4), pero | 
suponiendo que no se sabe mucho acerca de los diodos, además de que son diodos a pequeña señal destinados para 
operar en la escala de mA. 


Resp. ii (b)0mA,SV; (c)0mA,5V; -(d)1.72mA,0.7V; (e)2.3mA,+2.3V; (}3.3 mA, 


+1.7 V 
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Fig. E3.18 


Hay aplicaciones en que un diodo se polariza para operar en un punto en la curva característica 
i-u y se superpone una pequeña señal de ca sobre las cantidades de cd. Para esta situación, se hace 
un mejor modelo del diodo por medio de una resistencia igual a la inversa de la pendiente de la 
tangente a la curva característica ¡-u en el punto de polarización. En la sección 1.4 se introdujo el 
concepto de polarizar un dispositivo no lineal y restringir la alternancia de la señal a un segmento 
corto, casi lineal, de su curva característica alrededor del punto de polarización, para redes de dos 
puertos. En lo que sigue, desarrollamos un modelo a pequeña señal pata el diodo de unión e 
ilustramos su aplicación. 

Considere el circuito conceptual de la figurà 3.25(a) y la correspondiente representación gráfica 
de la figura 3.25(b). Un voltaje Vp de cd, representado por una bateria, se aplica al diodo; y una 
señal v(t) que varia con el tiempo, que arbitrariamente se supone que tiene forma triangular, se 
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Tangente en Q 


(a) 


(b) 


ee Fig. 3.25 Desarrollo del modelo a pequeña señal de un diodo. Nótese que los valores numéricos que se 
muestran son para un diodo con n + 2. 


superpone al voltaje Vp de cd. En ausencia de la señal uy (o, el voltaje del diodo es igual a Vp, y de 
modo correspondiente el diodo conducirá una corriente Jp de cd dada por 


| Ip = [sent (3.44) 

Cuando se aplica la señal u4(1), el voltaje instantáneo total del diodo un(t) estará dado por 
Volt) = Vp + vale) (3.45) 
De modo correspondiente, la corriente instantánea total del diodo ip(f) será j 


i(t) = Iger . (3.46) 
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Al sustituir por up de la ecuación (3.45) resulta 
¡(0 =1 petot ualar, 
que se puede escribir como 
iN =] pe d"Yr geds 
Al usar la ecuación (3.44) obtenemos 
iplt) = Ipe”4”r (3.47) 
Ahora, si la amplitud de la señal vg (Q) se conserva suficientemente pequeña de modo que 


T «1l (3.48) 


entonces podemos expandir el exponencial de la ecuación (3.47) en una serie y truncar la serie 
después de los primeros dos términos para obtener la expresión apróximada 


iÀ = Ip h + z) (3.49) 


Ésta es la aproximación a pequeña señal. Es válida para señales cuyas amplitudes son menores 
de unos 10 mV [véase la ecuación (3.48) y recuérdese que V,=25 mV]. 
De la ecuación (3.49) tenemos 


hn 
iÒ) =]p+ a Va , (3.50) 


Así, sobrepuesta en la corriente 7p de cd, tenemos una componente de corriente de señal directa- 
mente proporcional al voltaje vg de señal. Esto es, 


ip = lp+ la (3.51) 
donde i 

EL | 3.52 

A , G. ) 


La cantidad que relaciona la corriente i de señal con el voltaje u, de señal tiene las dimensiones de 
conductancia, mhos (U) y se llama conductancia de diodo a pequeña señal. La inversa de este 
- parámetro es la resistencia de diodo a pequeña señal, o resistencia incremental, 74 


nm. - (3.53) 


. Nótese que el valor de r4 es inversamente proporcional a la corriente Jp de polarización. 

Regresemos a la representación gráfica de la figura 3.25(b). Es fácil ver que usar la aproxima- 
ción a pequeña señal equivale a suponer que la amplitud de señal es suficientemente pequeña tal 
que la alternancia a lo largo de la curva iu está limitada a un segmento corto, casi lineal. La 
pendiente de este segmento, que es igual a la pendiente de la curva ¡-u en el punto de operación O, 
es igual a la conductancia a pequeña señal. Pedimos al lector que demuestre que la pendiente de la 
curva ¡-u en i = Ip es igual a I/nV,, que es 1/r,, es decir 


_ | dio 
Fa” 1/ El PD (3.54) 
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Ahora, si denotamos por Vp el punto en que la tangente corta el eje vp, podemos describir la 
tangente mediante la ecuación 


E: M 
Ip 7 E, (Up — Voo) (3.55) 


Esta ecuación es un modelo para la operación del diodo para pequeñas variaciones alrededor del 
punto de reposo Q.(o de polarización). El modelo puede ser representado por el circuito 
equivalente que se ilustra en la figura 3.26, del que podemos escribir 


Up = Voo + ipra 

= Voo + (Ip + ia) fa 
(Voo + Ipra) + iara 
Vp + iara 


Fig. 3.26 Modelo de circuito equi- 
valente para el diodo para pequeños 
cambios alrededor del punto de pola- 
rización Q. La resistencia incremen- 
tal z4 es la inversa de la pendiente de 
la tangente en O, y Vpo es el punto 
de corte de la tangente en el eje up 
(véase la figura 3.25). 


Así, como se esperaba, el voltaje incremental o de señal en los terminales del diodo está dado por 
U¿= iga. Para ilustrar la aplicación del modelo de diodo a pequeña señal, considere el circuito que 
se muestra en la figura 3.27(a). Ahí tenemos un voltaje u, de señal conectado en serie con la 
fuente Vpp de cd. Con v, = 0, la corriente de cd se denota por J» y el voltaje de cd del diodo se 
denota por Vp. Queremos determinar la corriente ¡¿de señal y el voltaje de señal a través del diodo uz. 
Para hacer esto sustituimos el diodo por el modelo de la figura 3.26, obteniendo así el circuito 
equivalente que se muestra en la figura 3.27(b). Una ecuación de malla para este circuito produce 


Vop + Us = ipR + Vpo + ipra 
= (Lp + iR + Voo + (Ip + ia)ra 
= IpR + (Voo + Ipra) + ia(R + ra) 
=IbR + Vp + id(R + ra) 


Separar las cantidades de cd y de señal en ambos lados de esta ecuación dará, para la cd, 
Voo = IpR + Vp 

que está representada por el circuito de la figura 3.27(c), y para la señal, 
Us = ia(R + ra) 


que está representada por el circuito de la figura 3.27(d). Concluimos que la aproximación a pequeña 
señal nos permite separar el análisis de cd del análisis de señal. Æ/ análisis de señal se realiza 
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+ 


Up = Vo + Va up = Vp + Y 


(c) | (d) pl 
Fig.3.27 El análisis del circuito en (a), que contiene cantidades tanto de cd como de señal, se puede ejecutar 


al sustituir el diodo con el modelo de la figura 3.26, como se muestra en (b). Esto permite separar el análisis ha 
de cd [el circuito en (c)] del análisis de señal [el circuito en (d)]. p 


eliminando todas las fuentes‘ de cd y sustituyendo el diodo con su resistencia r4 a pequeña señal. 
Del circuito equivalente a pequeña señal, el voltaje de señal del diodo se puede hallar simplemente 
por medio de la regla del divisor de voltaje f 


Ya 
Ug = U, 
"R+ra 


Separar el análisis de cd o polarización y el análisis de señal es una técnica muy útil que 
utilizaremos con frecuencia en todo este libro. 


EJEMPLO 3.6 


Considere el circuito que se muestra en la figura 3.28 para el caso R = 10 KQ. La fuente 
de alimentación V” tiene un valor de cd de 10 V sobre el que se superpone una senoide de 60 Hz de 
1 V de amplitud pico. $ 


ê Esto se logra al poner en cortocircuito las fuentes de voltaje de cd y abriendo el circuito de las fuentes de corriente cd. 
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(Esta componente de “señal” del voltaje de la fuente de alimentación es una imperfección en el diseño de 
la fuente de alimentación conocida comorizo de la fuente de alimentación. Trataremos este aspecto con 
mayor detalle.) Calcule el voltaje de cd del diodo y la amplitud de la señal de onda senoidal que aparece 
en sus terminales. Suponga que el diodo tiene una caida de 0.7 V a una corriente de 1 mA y n=2, 


y* 


R 
Fig. 3.28. Circuito para el 
ejemplo 3.6. 


SOLUCIÓN 


Si consideramos sólo las cantidades de cd, suponemos Vp œ 0.7 V y calculamos la corriente de cd 
del diodo 


_ 10-07 


10 = 0.93 mA 


lp 
Como este valor es muy cercano a 1 mA, el voltaje del diodo será muy cercano al valor supuesto 
de 0.7 V. En su punto de operación, la resistencia incremental r4 del diodo es” 


_nVr_2x25 


Aie e 0.93 = 53.8 Q 


El voltaje pico a pico de señal en los terminales del diodo se puede hallar si se usa la regla del divisor 
de voltaje como sigue: l 


Fa 
R+ Fa 
0.0538 


=2To+0.0538 07 mV 


va(pico a pico) = 2 


Entonces, la amplitud de la señal senoidal en los terminales del diodo es 5.35 mV. Como este valor 
es bastante pequeño, nuestro uso del modo a pequeña señal del diodo está justificado. 


Uso de la caída en sentido directo del diodo en regulación de voltaje 


Un regulador de voltaje es un circuito cuya finalidad es proporcionar un voltaje constante de cd entre 
sus terminales de salida. Es necesario que el voltaje de salida se mantenga tan constante como sea posible, 
a pesar de (a) cambios en la corriente de carga tomada del terminal de salida del regulador y (b) cambios 
en el voltaje de cd de la fuente de alimentación que alimenta el circuito regulador. Como la caída de 


- voltaje en sentido directo del diodo permanece casi constante en aproximadamente 0.7 V mientras que 
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la corriente que pasa a través del diodo varía en cantidades relativamente grandes, con un diodo 

` polarizado directamente se puede construir un sencillo regulador de voltaje. Por ejemplo, hemos visto en 
el ejemplo 3.6 que mientras que el voltaje de la fuente de 10 V de cd tenía un rizo de 2 V pico a pico 
(una variación de +10%), el rizo correspondiente en el voltaje del diodo era de sólo +5.4 mV (una 
variación de +0.8%). Se pueden obtener voltajes regulados mayores de 0.7 V al conectar varios diodos 
en serie. Por ejemplo, el uso de tres diodos en serie polarizados directamente proporciona un voltaje de 
unos 2 V. Uno de estos circuitos se investiga en el siguiente ejemplo. 


EJEMPLO 3.7 


Considere el circuito que se muestra en la figura 3.29. Una sucesión de tres diodos se utiliza para 

. obtener un voltaje constante de unos 2.1 V. Deseamos calcular el porcentaje de cambio en este 

voltaje regulado, causado por (a) un cambio de +10% en el voltaje de la fuente de alimentación y 
(b) conexión de una resistencia de carga de 1 kQ. Suponga que n=2. 


10: 1V 
R=1k0 
Fig. 3.29 Circuito para el ejem- 
+ plo 3.7. ` 
vo Ri =] KO 


SOLUCIÓN 


Sin carga, el valor nominal de la corriente de la cadena de diodos está dado por 


_ 10-21 


g 


=7.9 mA 


Entonces cada diodo tendrá una resistencia incremental de 


nv; 
f e 


1 


Con n = 2 resulta 


1630 


Los tres diodos en serie tendrán una resistencia incremental total de 


r=3r¿=18.90 
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Esta resistencia, junto con la resistencia R, forma un divisor de voltaje cuya relación se puede utilizar 
para calcular el cambio en voltaje de salida debido a un cambio de +10% (es decir, +1 V) en el 
voltaje de alimentación. Entonces, el cambio pico a pico en voltaje de salida será 


r__,_0.0189 
r+R “0.0189+1 


Avo = 2 =37.1mV 


esto es, correspondiendo al cambio de +1 V (210%) en el voltaje de la fuente, el voltaje de salida 


. cambiará en +18.5 mV o +0.9%. Como esto implica un cambio de alrededor de +6.2 mV por diodo, 


nuestro uso del modelo a pequeña señal está justificado. i 

Cuando se conecta una resistencia de carga de 1 kQ en paralelo con la cadena de diodos, toma 
una corriente de aproximadamente 2.1 mA. Entonces, la corriente en los diodos se reduce en 2.1 
mA, resultando en un decremento en voltaje en los terminales de la cadena de diodos dado por 


Avo = 2.1 xr = -2.1 x 18.9 = -39.7 mV 


Como esto implica que el voltaje en los terminales de cada uno de los diodos se reduzca en unos 
13.2 mV, nuestro uso del modelo a pequeña señal no está totalmente justificado. No obstante lo 
anterior, un cálculo detallado del cambio de voltaje usando el modelo exponencial resulta en Avo = 
-35.5 mV, que no es muy diferente del valor aproximado obtenido usando el modelo incremental. 


El modelo de diodo de alta frecuencia 


El modelo de diodo a pequeña señal desarrollado antes es resistivo. Se aplica cuando la frecuencia 
de señal es suficientemente baja para que los efectos de almacenamiento de carga del diodo se 
puedan despreciar. Estos efectos se estudiaron en la sección anterior y se modelaron para pequeñas 
señales con dos capacitancias: la capacitancia C; de la capa de agotamiento y la capacitancia C4 de 
difusión. Al incluir estas dos capacitancias en paralelo con la resistencia r4 a pequeña señal, resulta 
en el modelo de diodo que se muestra en la tabla 3.2 junto con las fórmulas para los parámetros del 
modelo. Este modelo se puede usar en el análisis de circuitos de diodos en donde aparecen señales 
de alta frecuencia. El análisis de alta frecuencia de circuitos electrónicos se estudia en capítulos sub- 


Tabla 3.2 MODELO DEL DIODO A PEQUEÑA SEÑAL Y ALTA FRECUENCIA 


Punto de polarización: Jp, Vp 
FG=N Vrillp 
Ca = (Tr/ Vo 


y, m 
G= col +) para Vp < 0 
Vo 


C; = 2Cp, para Vp > 0 
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siguientes. Finalmente, debe observarse que para aplicaciones de conmutación, como se encuentra i 
en circuitos digitales, se utilizan adaptaciones de C4 y C; a gran señal. 


Ejercicios 


3.20 Encuentre el valor de la resistencia r del diodo a pequeña señal, a corrientes de polarización de 0.1, 1 y 10 mA. 
Suponga n= 1. ] 


| 
i 
- 
= 
ed 
i 


Resp. 250 Q; 25 Q; 2.5 Q 


3.21 Para un diodo que conduce 1 mA a una caída de voltaje en sentido directo de 0.7 V y cuya n = 1, encuentre la 
ecuación de la tangente de la recta en Ip = 1 mA. 


Resp. ip = (1/25 Q)X(up — 0.675) 


3.22 Considere un diodo con n = 2 polarizado a 1 mA. Encuentre el cambio en corriente como resultado de cambiar 
el voltaje en (a) 20 mV; (b) -10 mV; (c) -5 mV; (d) +5 mV; (e) +10 mV; (f) +20 mV. En cada caso, nee los cálculos 
(i) usando el modelo a pequeña señal y (ii) usando el modelo exponencial. 


Resp. (a) -0.40;,—0.33 ma; (b) -0.20, -0.18 mA; (c) -0.10, -0.10 mA; (d) +0.10, +0.11 mA; dis +0.22 mA; 
(£) +0.40, +0.49 mA 


D3.23 Diseñe el circuito de la figura E3.23 de modo que Vo = 3 V cuando /, = 0, y Vo cambia en 40 mV por 1 mA 
de corriente de carga. Encuentre el valor de R y el área de unión de cada diodo (suponga que los cuatro diodos son 
idénticos) en relación con un diodo con caída de 0.7 V a 1 mA de corriente. Suponga n= 1. 
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3.6 OPERACIÓN EN LA REGIÓN DE RUPTURA INVERSA. DIODOS ZENER 


“La muy pronunciada curva ¡- que el diodo exhibe en la región de ruptura (figura 3.8), y la caída 
de voltaje casi constante que esto indica, sugiere que los diodos que operan en la región de ruptura 
se pueden usar en el diseño de reguladores de voltaje. Ésta resulta ser enrealidad una muy importante 
aplicación de diodos. Se fabrican diodos especiales para operar especificamente en la región de 
ruptura; estos diodos reciben el nombre de diodos de ruptura o, más comúnmente, diodos Zener, 
en honor a uno de los primeros investigadores en este campo, aun cuando el mecanismo de ruptura 
es con frecuencia de avalancha. 

En la figura 3.30 se ilustra el símbolo de circuito de un diodo Zener. En aplicaciones normales 
de diodos Zener, circula corriente en el cátodo y éste es positivo con respecto al ánodo; entonces, . 
Izy Vz de la figura 3.30 tienen valores positivos. 


Especificaciones y modelos de un diodo Zener 


En la figura 3.31 se aprecian detalles de las curvas características ¡-u en la región de ruptura. 
Observamos que para corrientes mayores que la corriente 7zx de rodilla (especificada en la hoja de 
datos del diodo Zener), la curva característica ¡-u es casi una línea recta. El fabricante suele 


Vz Fig. 3.30 Símbolo de circuito 
- para un diodo Zener. 


Fig. 3.31 Curva característica ¡-u 
de un diodo con la región de ruptura 
mostrada en algún detalle. 


A — Ízr (corriente 
| de prueba) 
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especificar el voltaje Vz en paralelo con el diodo Zener a una corriente especificada de prueba, 1. l n 
Hemos indicado estos parámetros en la figura 3.31 como las coordenadas del punto marcado Q. De na 
este modo, un diodo Zener de 6.8 V exhibirá una caída de 6.8 V a una corriente especificada de E 
prueba de 10 mA, por ejemplo. A medida que la corriente que pasa por el Zener se desvía de Izr i 
cambiará el voltaje en sus terminales, aunque ligeramente. En la figura 3.31 se muestra que, p 
correspondiendo al cambio de corriente AJ, el voltaje del Zener cambia en AV, que está relacionado 
con AJ por 


AV =r, AI 


donde r, es el inverso de la pendiente de ła curva casi lineal i—v en el punto O. La resistencia r. es 
la resistencia incremental del diodo Zener en el punto de operación Q; también se conoce como 
resistencia dinámica del Zener y su valor se especifica en las hojas de datos del dispositivo. 
Típicamente, el valor de r, es entre unos pocos ohms a varias decenas de ohms. Es evidente que, ql 
cuanto menor sea el valor de r., más constante permanece el voltaje Zener a medida que varía su 1, 
corriente y así es más ideal su operación. A este respecto, observamos de la figura 3.31 que mientras ri 
r. permanece baja y casi constante en una amplia variación de corriente, su valor decrece conside- ae 
rablemente en la vecindad de la rodilla. Por lo tanto, como lineamiento general de diseño se debe ki 
evitar operar el Zener en esta región de baja corriente. f 

Los diodos Żener se fabrican con voltajes Vz de entre unos pocos volts y varios cientos de volts. Lo 
Además de especificar Vz (a una corriente particular 177), r,, € [zx, el fabricante también especifica 
la potencia máxima que el dispositivo puede disipar sin destruirse. De esta forma, un diodo Zener 
de 0.5 W y 6.8 V puede operar con seguridad a corrientes de hasta un máximo de unos 70 mA. 

La curva casi lineal característica i-u del diodo Zener sugiere que el dispositivo se pueda 
modelar como se indica en la figura 3.32. Aquí, V-o denota el punto en que la recta de la pendiente 1/r, 
corta el eje del voltaje (consulte la figura 3.31). Aun cuando Vz se ve que es ligeramente diferente 
del voltaje Vzx de rodilla, en la práctica estos valores son casi iguales. El modelo de circuito 
equivalente de la figura 3.32 se puede describir analíticamente por medio de 


V¿= Vz + rlz (3.56) 


y aplica para 17 > Izę y, obviamente, Vz > Vz. El uso del modelo Zener en un análisis se ilustra por 
medio del siguiente ejemplo. 


3 y Vzo Fig. 3.32 Modelo para el dio- 
' do Zener. 
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EJEMPLO 3.8 
El diodo Zener de 6.8 V del circuito de la figura 3.33(a) está especificado por tener Vz = 6.8 V a 


L=5mA, r.= 20 Q e Iz = 0.2 mA. El voltaje de alimentación V* es nominalmente de 10 V, pero 
puede variar en +1 V. 


Praos 1V) o. Av? 


R = 0.5 KQ 


(a): (b) 


Fig. 3.33 (a) Circuito para el ejemplo 3.8. (b) Circuito con el diodo Zener sustituido con su modelo de 
circuito equivalente. 


(a) Encuentre Vo cuando no hay carga y con V* a su valor nominal. 

(b) Halle el cambio en Vo que resulta del cambio de +1 V en V”. 

(c) Encuentre el cambio en Vo que resulta de conectar una resistencia de carga R; = 2 KQ. 
(d) Investigue el valor de Vo cuando R; = 0.5 KQ. 


(e) ¿Cuál es el valor mínimo de R, para el cual el diodo todavía opera en la región de ruptura? 


SOLUCIÓN 


Primero debemos determinar el valor del parámetro Vz del modelo del diodo Zener. Al sustituir 
V, = 6.8 V, lz = 5 mA y r. = 20 Q en la ecuación (3.56) resulta Vz = 6.7 V. En la figura 3.33(b) se 
ilustra el circuito con el diodo Zener reemplazado por su modelo. 


(a) Cuando no hay carga conectada, la corriente que pasa por el Zener está dada por 


V*- Va 


En R+r. 


_ 10-67 


MS 
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Entonces. 


Vo = Vz + Izr. y i 
= 6.7 + 6.35 x 0.02 = 6.83 ; o 


(b) Para un cambio de +1 V en V”, el cambio en el voltaje de salida se puede encontrar a 
partir de i 


20 


+1 xKT—=¿+ 
t1 x 300 + 20 +38.5 mV 


(c) Cuando se conecta una resistencia de carga de 2 KQ, la corriente de carga será aproxima- D 
damente 6.8 V/2 kQ = 3.4 mA. Entonces, el cambio en la corriente Zener será Al, = . 
—3.4 mA, y el cambio correspondiente en el voltaje Zener (voltaje de salida) será de 


AVo = f: Alz 
= 20 x -3.4 = — 68 mV 


Se puede obtener una estimación más precisa de AV, al analizar el circuito de la figura pi 
3.33(b). El resultado de este análisis es AVo = —70 mV. 


(d) Una R, de 0.5 KQ tomaría una corriente de carga de 6.8/0.5 = 13.6 mA. Esto no es posible 
porque la corriente / alimentada a través de R es de sólo 6.4 mA (para V* = 10 V). Por lo 
tanto, el Zener debe cortarse. Si éste es en realidad el caso, entonces Vo está determinado zi 
por el divisor de voltaje formado por R; y R, E 


R, 
R+R, 


Vo= y* 


TE e 


= 0o50 


Como este voltaje es menor que el voltaje de ruptura del Zener, de hecho el diodo ya no 
opera en la región de ruptura. 


(e) Para que el Zener se halle en el borde de la región de ruptura, 7z = Izę = 0.2 mA y Vz = 
Vzx = 6.7 V. En este punto (en el peor de los casos) la mínima corriente alimentada a través 
de Res (9 — 6.7)/0.5 = 4.6 mA, y entonces la corriente de carga es 4.6 — 0.2 = 4.4 mA. El 
valor correspondiente de R, es 
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Diseño del regulador Zener en derivación 


La función del regulador de voltaje se describió en la sección anterior. En la figura 3.34 se ilustra 
un circuito regulador de voltaje que utiliza un diodo Zener; este circuito se conoce como regulador 
en derivación porque el diodo Zener está conectado en paralelo (en derivación o shunt) con la carga. 
El regulador está alimentado con un voltaje que, como se indica en la figura, no es muy constante; 
incluye una componente grande de rizo. Este voltaje bruto de alimentación se puede obtener como 
la salida de un circuito rectificador, como se verá en secciones subsiguientes. La carga puede ser 
un simple resistor o un complejo circuito electrónico. 

La función del regulador es proporcionar un voltaje de salida Vo que es tan constante como es 


- posible a pesar del rizo en Vs y las variaciones de la corriente de carga /,. Se pueden utilizar dos: 


parámetros para medir qué tan bien está realizando su función: la regulación de línea y la 
regulación de carga. La regulación de línea está definida como el cambio en Vo correspondiente 
a un cambio de 1 V en Vs, 


Ae 


V , 
Regulación de línea = Aro (3.57) 
AV; l 


y suele expresarse en mV/V. La regulación de carga se define como el cambio en Vo correspondiente 


a un cambio de 1 mA en 7, 


Regulación de carga = E (3.58) 
LL 


Se pueden obtener expresiones para estas medidas de operación para el regulador en deriva- 
ción de la figura 3.34, al sustituir el Zener con su modelo de circuito equivalente, obteniendo así el 
circuito de la figura 3.35. Un fácil análisis de este circuito produce 


r: 
R+r, 


Vo = Vz EL + Ys SN I(r:I/R) (3.59) 


R+r, 


Vo 


Regulador Zener 


Fig. 3.34 Un regulador Zener en derivación. Observe que mientras el voltaje bruto Vs tiene una compo- 
nente grande de rizo, el voltaje regulado Vo tiene un rizo muy pequeño. 
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Fig. 3.35 Circuito regulador en 
derivación con el diodo Zener sus- 
tituido con su modelo de circuito. 


* En esta ecuación, sólo es deseable el primer término del lado derecho. Los términos segundo y 
tercero representan la dependencia en el voltaje de alimentación y la corriente de carga, respecti- 
vamente, y por lo tanto deben reducirse al mínimo. De hecho, de la ecuación (3.59) y las definiciones 
de las ecuaciones (3.57) y (3.58) obtenemos 


z 5 _ rF 
Regulación de línea = REE (3.60) 


Regulación de carga = — (r.//R) . (3.61) 


Nótese que estos dos resultados podrían haberse obtenido por inspección del circuito. 

Generalmente r. << R, y la regulación de carga está determinada casi por entero por el valor de 
r.; si se selecciona un Zener con una menor resistencia incremental se reduce la regulación de carga. 
También reduce la regulación de línea, como se puede ver de la ecuación (3.60). La última ecuación 
también indica que sería deseable un valor grande de R, pero hay un límite superior en el valor de 
R para asegurar que la corriente que pasa por el diodo Zener nunca se haga demasiado baja; de otra 
manera, r. aumenta y la operación se degrada. Observamos que la mínima corriente Zener se 
presenta cuando Vs está a su mínimo e 7, está a su máximo. Si se utiliza esta combinación de valores 
del circuito de la figura 3.35, podemos demostrar que R debe seleccionarse de 


R= Vsmin — Vzo — Polzmin 


3.62 


EJEMPLO 3.9 


Es necesario diseñar un regulador Zener en derivación para obtener un voltaje de salida de 
aproximadamente 7.5 V. La alimentación bruta varía entre 15 y 25 V y la corriente de carga varía 
entre 0 y 15 mA. El diodo Zener disponible tiene Vz = 7.5 V a una corriente de 20 mA, y su r, = 
10 Q. Encuentre el valor requerido de R y determine la regulación de línea y de carga. También 


determine el porcentaje de cambio en Vo correspondiente al cambio completo en Vs y el cambio 
completo en /,. 


196 


178 DIODOS 


SOLUCIÓN 


o determinamos el valor del parámetro Vz del modelo del diodo Zener al sustituir V¿=7.5 V, 

= 20 mA y r.= 10 Q en la ecuación (3.56). El resultado es Vzy'= 7.3 V. A continuación utilizamos 
4 ecuación (3.62) para determinar el valor de R sustituyendo Vsmin = 15 V € Limáx =15 may asignando 
(un tanto arbitrariamente) Lzmio = (1/3 Mimix = 5 MA. Entonces, 


15 -7.3 -0.01 x5 
R= 2222-3830 
5+15 di 


La A de línea se puede determinar usando la ecuación A 60) 


T; i 10 Z 
egllación de línea = -+R = 107383 383 25.4 mV/V 


y la regulación de carga se puede hallar usando la ecuación (3.61) 
Regulación de carga = — (r,//R) = — (10//383) = - 9.7 mV/mA 
El cambio completo en Vs (15 a 25 V) resulta cu 
AVo = 25.4 x 10 =0.254V o 3.4% 
y el cambio completo en 7, (0 a 15 mA) resulta en 


AVo==-9.7x15=-0.15V o -2% 


Efectos de temperatura 


La dependencia del voltaje Zener Vz en la temperatura se especifica en términos de su coeficiente 
de temperatura TC, o temco como se le conoce comúnmente, que suele expresarse en mV/*C. El 
valor de TC depende del voltaje Zener, y para un diodo determinado el TC varía con la corriente 
de operación. Los diodos Zener cuyos Vz sean menores de unos 5 V exhiben un TC negativo. Por 
otra parte, los Zener con voltajes más altos exhiben TC positivo. El TC de un diodo Zener con un 
Vz de unos 5 V se puede hacer cero si se opera el diodo a una corriente especificada. Otra técnica 
que se utiliza con frecuencia para obtener un voltaje de referencia con bajo coeficiente de 
temperatura es conectar un diodo Zener con un coeficiente positivo de temperatura de unos 2mVFC , 
en serie con un diodo en conducción en sentido directo. Como el diodo que conduce en sentido 
directo tiene una caida de voltaje de 0.7 V y un TC de alrededor de — 2 mV/"C, la combinación 
serie dará un voltaje de (Vz + 0.7) con un TC de aproximadamente 0. 


A e TA ET OO IIA pa = yaren eeennasia w 


Ejercicios 


A aeee ane neon at eae e uas na e epen ime 


3.24 Un diodo Zener cuyo voltaje nominal es 10 V a 10 mA tiene una resistencia incremental de 50 Q. ¿Qué voltaje ` 
se espera si la corriente del diodo se reduce a la mitad? ¿Cuál es el valor de Vz del modelo Zener? % 
Resp. 9.75 V; 10.5 V; 9.5 V 


D3.25 Un diodo Zener exhibe un voltaje constante de 5.6 V para corrientes mayores de cinco veces la corriente de ` 
rodilla. [zx se especifica de 1 mA. El diodo debe usarse en el diseño de un regulador en derivación alimentado desde 
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una fuente de 15 V. La corriente de carga varía de O a 15 mA. Encuentre un valor apropiado para el resistor R. ¿Cuál k , bo 
es la máxima disipación de potencia del diodo Zener? 


A IAZ 


Resp. 470 Q; 112 mW 


3.26 Un regulador en derivación utiliza un diodo Zener cuyo voltaje es 5.1 V a una corriente de 50 mA y cuya 
resistencia incremental es 7 (2. El diodo se alimenta desde una fuente de 15 V de voltaje nominal a través de un resistor 
de 200 Q. ¿Cuál es el voltaje de salida cuando no haya carga? Encuentre la regulación de línea y la regulación de carga. 


FESTA CELDA ATARI CAL, 


Resp. 5.1 V; 33.8 mV/V; — -6.8 mV/mA i 


paN NITRATO ATA RA o A O AS TAS EA AR IN A 


3.7 CIRCUITOS RECTIFICADORES 


Una de las aplicaciones más importantes de los diodos está en el diseño de circuitos rectificadores. E 
Un diodo rectificador forma un elemento esencial de las fuentes de alimentación de cd necesarias 
para alimentar equipo electrónico. En la figura 3.36 se muestra un diagrama en bloques de una de 
estas fuentes de alimentación y, como se indica, la fuente de alimentación se conecta a la linea 
de 120 V (rms) y 60 Hz de la red de ca, que entrega un voltaje Vo de cd (por lo general entre 5 y 
20 V) a un circuito electrónico representado por el bloque de carga. El voltaje Vo de cd debe ser 
tan constante como sea posible, a pesar de variaciones en el voae de linea de ca y de la corriente 
tomada por la carga. 

El primer bloque de una fuente de alimentación de cd es-el transformador de potencia, que 
consta de dos bobinas separadas y devanadas alrededor de un núcleo de hierro que magnéticamen- 
te acopla los dos devanados. El devanado primario, con N, vueltas, está conectado a la red de 

120 V de ca, y el devanado secundario, con N, vueltas, se conecta al circuito de la fuente 
de alimentación de cd. Entonces, se forma un voltaje us de ca de 120(Ny/N,) volts (rms) entre los dos 
terminales del devanado secundario. Al seleccionar una relación (también llamada razón) apropiada 
de vueltas (N,/N,) para el transformador, el diseñador puede reducir el voltaje de línea al valor 
necesario para obtener una salida particular de voltaje de cd de la fuente. Por ejemplo, un voltaje 
secundario de 8 V rms puede ser apropiado para una salida de 5 V de cd. Esto se puede obtener con 
una relación de vueltas de 15:1. 

Además de proporcionar la amplitud senoidal apropiada para la fuente de alimentación de cd, 
el transformador de potencia proporciona aislamiento eléctrico entre el equipo electrónico y el 
circuito de la línea de la red. Este aislamiento reduce al mínimo el riesgo de una descarga eléctrica 
al usuario del equipo. 

El rectificador de diodo convierte la senoide us de entrada a una salida unipolar, que puede tener la 
forma de onda pulsante que se indica en la figura 3.36. Aun cuando esta onda tiene un promedio diferente 


Transformador 
. de potencia 


+3; 2 
* Línea de ca 

120 V (rms) 
60 Hz 


Fig. 3.36 Diagrama en bloques de una fuente de alimentación de cd. 


Rectificador (AE -Regulador -. 


de diodo. l E ` de voltaje 
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de cero o una componente de cd, su naturaleza pulsante la hace inapropiada como fuente de cd para 
circuitos electrónicos, por lo que hay ahí necesidad de un filtro. Las variaciones en la magnitud de la 
salida del rectificador son reducidas considerablemente por el bloque de filtro de la figura 3.36. En lo 
que sigue estudiaremos diversos circuitos rectificadores y una estructuración sencilla del filtro de salida. 

La salida del filtro rectificador, aunque mucho más constante que sin el filtro, todavia contiene 
una componente que depende del tiempo y que se conoce como rizo. Para reducir el rizo y estabilizar 


_ la magnitud del voltaje de salida de cd de la fuente contra variaciones causadas por cambios en la 


corriente de carga, se utiliza un regulador de voltaje que se puede aplicar usando la configuración * 
de regulador Zener en derivación estudiada en la sección 3.6. También, de manera opcional, se 
puede utilizar un regulador de circuito integrado (IC) [véase, por ejemplo, Soclof (1985)]. 


t 


El rectificador de media onda 


El rectificador de media onda utiliza semiciclos alternados de la senoide de entrada. En la figura 
3.37(a) se muestra el circuito de un rectificador de media onda; este circuito se analizó en la sección 
3.1 (véase la figura 3.3) suponiendo un diodo ideal. Si se utiliza el modelo más realista de diodo 
con batería más resistencia, obtenemos el circuito equivalente que se ilustra en la figura 3.37(b), 


* del cual podemos escribir 


vo = 0, us < Vp (3.63a) 


R 


Vo F EREE 
2 > RE ro 


Us us 2 Voo (3.63b) 


R+ ro 
La curva característica de transferencia representada por estas ecuaciones se ve en la figura 3.37(c). 
En muchas aplicaciones, rp < R y la segunda ecuación se puede simplificar a 


Uy Z Us Voo (3.64) 


donde Vp = 0.7 o 0.8 V. En la figura 3.37(d) se muestra el voltaje de salida obtenido cuando la 
entrada us es una senoide. 

Al seleccionar diodos para el diseño de un rectificador, deben especificarse dos parámetros 
importantes: la capacidad de manejo de corriente necesaria del diodo, determinada por la máxima 
corriente que se espera que conduzca el diodo, y el voltaje inverso de pico (PIV) que el diodo debe ser 
capaz de resistir sin quemarse, determinado por el máximo voltaje inverso que se espera que aparezca 
en los terminales del diodo. En el circuito rectificador de la figura 3.37(a) observamos que cuando us es 
negativo, el diodo estará en corte y uy será cero. Se deduce que el PIV es igual al pico de us, 


PIV =V, 


Es prudente, sin embargo, seleccionar un diodo que tenga un voltaje de ruptura inverso porlo menos 
50% mayor que el PIV esperado. - 

Antes de dejar el rectificador de media onda, el lector debe observar dos puntos. Primero, es 
posible utilizar la curva característica exponencial del diodo para determinar la curva característica 
exacta de transferencia del rectificador (véase el problema 3.82). Sin embargo, la cantidad de trabajo 
que interviene suele ser demasiado grande para ser justificada en la práctica. Por supuesto que este 
análisis se puede realizar fácilmente si se utiliza un programa de computadora para análisis de 
circuitos, como el SPICE (véase la sección 3.10 y el apéndice C). 

En segundo término, si analizamos o no con precisión el circuito, debe ser obvio que este 
circuito no funciona debidamente cuando la señal de entrada es pequeña. Por ejemplo, este circuito 
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EN 


Ideal Voo rp 


+ 
Voltaje de 
ca de línea 


Us Vo 


(a) (b) 


Vo 


¿<— Pendiente = 
R + Fo 


0 Voo i Us 


(d) 


Fig. 3.37 (a) Rectificador de media onda. (b) Circuito equivalente del rectificador de media onda con el 
diodo sustituido con su modelo de batería más resistencia. (e) Curva característica del circuito rectificador. 
(d) Ondas de entrada y salida, suponiendo que rp & R. 
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no se puede utilizar para rectificar una senoide de entrada de 100 mV de amplitud. Para esta 
aplicación recurrimos a uno de los circuitos de precisión que se presentan en el capítulo 12. 


Ejercicio 


3.27 Para el circuito rectificador de media onda de la figura 3.37(a), despreciando el efecto de rp, demuestre lo 
siguiente: (a) para los semiciclos durante los que el diodo conduce, la conducción comienza en un ángulo O = sen” 
(Vpo/V,) y termina en (7 — O), para un ángulo total de conducción de (m — 260). (b) El valor promedio (componente de 
cd) de vo es Vo œ (1/m)V, — Vpo/2. (c) La corriente pico del diodo es (V, — Vp) R. 

Encuentre valores numéricos para estas cantidades para el caso de entrada senoidal de 12 V (rms), Vpo = 0.7 V, y 
R= 100 Q. También dé el valor para PIV. 


AS 


MRTE t 


TEA 


ERA 


Resp. (a) 9 = 2.4", ángulo de conducción = 175%, (b) 5.05 V; (c) 163 mA; 17 V 
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Rectificador de onda completa 


El rectificador de onda completa utiliza ambas mitades de la senoide de entrada; para obtener una 
salida unipolar, invierte los semiciclos negativos de la onda senoidal. En la figura 3.38(a) se 
muestra una posible estructuración, en la que el devanado secundario del transformador ès con 
derivación central para obtener dos voltajes us iguales, en paralelo con las dos mitades del 
devanado secundario con las polaridades indicadas. Nótese que cuando el voltaje de línea de entrada 
(que alimenta al primario) es positivo, ambas señales marcadas como us serán positivas. En este 
caso D, conduce y D, estará polarizado inversamente. La corriente que pasa por D, circulará por R 
y regresará a la derivación central del secundario. El circuito se comporta entonces como rectifica- 
dor de media onda, y la salida durante los semiciclos positivos será idéntica a la producida por el 
rectificador de media onda. 

Ahora, durante el semiciclo negativo del voltaje de ca de la línea, los dos voltajes marcados 
como us serán negativos. Entonces D, estará en corte y D, conduce. La corriente conducida por D,. 
circulará por R y regresa a la derivación central. Se deduce que durante los semiciclos negativos 
también el circuito se comporta como rectificador de media onda, excepto que ahora el diodo D, 
es el que conduce. El punto importante, sin embargo, es que la corriente que circula por R siempre 
circulará en la misma dirección y por lo tanto vo será unipolar, como se indica en la figura 3.38(c). 
La onda de salida que se muestra se obtiene suponiendo que un diodo conductor tiene una caída 
constante de voltaje Vp. En otras palabras, para mayor claridad, hemos despreciado el efecto de 
la resistencia rp del diodo. Por lo tanto, la curva característica de transferencia del rectificador 
de onda completa toma la forma que se muestra en la figura 3.38(b). 

El rectificador de onda completa obviamente produce una onda más “energética” que la del 
rectificador de media onda. En casi todas las aplicaciones de rectificación, se opta por el tipo de 
onda completa. 

Para hallar el PIV de los diodos en el circuito rectificador de onda completa, considere la 
situación durante los semiciclos positivos. El diodo D, conduce y el D, está en corte. El voltaje en 
el cátodo de D; es vo y el de su ánodo es —us. Entonces, el voltaje inverso en los terminales de D, 
será (Uy + Us), que llega a su máximo cuando vo se encuentre en su valor pico de (V, — V pp) y us en 
su valor pico de V;; por lo tanto, ; 


PIV = 2V, — Voo 


que es aproximadamente el doble del caso del rectificador de media onda. 
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o å $ 
+ Derivación 
Us central 


Voltaje 
de ca 
de línea 


Pendiente =—1 “<— Pendiente =1 


—Voo O Voo u ` | 


(c) 


Fig. 3.38 Rectificador de onda completa que utiliza un transformador con devanado secundario con ij 
~ derivación central. (a) Circuito. (b) Curva característica suponiendo un modelo de caída constante de voltaje 
para los diodos. (c) Ondas de entrada y salida. 


¿ Ejercicio 


(a) La salida es cero para un ángulo de 2 sen” (Vpy/V,) centrado alrededor de los puntos de cruce cero de la entrada de ` 
A onda senoidal. (b) El valor promedio (componente de cd) de vo es Vo =(2/1)V5— Vno. (c) La corriente pico que circula 
$ por cada diodo es (V; — Vo)/R. Encuentre la fracción (en porcentaje) de cada ciclo durante la que vo > 0, el valor de 


¿ Vo, la corriente pico del diodo y el valor de PIV, para el caso en que us sea una senoide de 12 V (rms), Voo > 0.7 V y 
¿ R=1000. 


; 3.28 Para el rectificador de onda completa de la figura 3.38(a), despreciando el efecto de rp, demuestre lo siguiente: 
h 
Eal 


$ Resp. 97.4%; 10.1 V; 163 mA; 33.2 V. 


ne 
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El rectificador en puente 


En la figura 3.39(a) se muestra una estructuración alternativa del rectificador de onda completa. El 
circuito, conocido como rectificador en puente por la similitud de su configuración con la del puente de 
Wheatstone, no requiere de transformador con derivación central, ventaja indudable sobre el circuito 
rectificador de onda completa de la figura 3.38. En el rectificador en puente, sin embargo, se hacen 
necesarios cuatro diodos en comparación con los dos del circuito anterior; esto no es una desventaja 
considerable ya que los diodos son de poco costo y se puede adquirir un puente de diodos en paquete. 

El circuito rectificador en puente opera como sigue: durante los semiciclos positivos del voltaje 
de entrada us es positivo y, por consiguiente, la corriente.es conducida a través del diodo D,, el 
resistor R y el diodo D». Entre tanto, los diodos D; y D; estarán polarizados inversamente. Observe 
que hay dos diodos en serie en la trayectoria de conducción y por lo tanto vo será menor que us por 
dos caídas de diodo (en comparación con una caída en el circuito analizado previamente). Ésta es 
una pequeña desventaja del rectificador en puente. 

A continuación consideremos la situación durante los semiciclos negativos del voltaje de entrada, 
El voltaje secundario us será negativo y entonces —us será positivo, forzando la corriente a circular 
por D;, R y D,; entre tanto, los diodos D, y D, estarán polarizados inversamente. El punto importante 


+ 


Voltaje 
de ca 
de línea 


(a) 
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por observar, empero, es que durante ambos semiciclos, la corriente circula por R en la misma dirección 
(de derecha a izquierda) y por lo tanto vo siempre será positivo, como se indica en la figura 3.39(b). 

Para determinar el voltaje inverso de pico (PIV) de cada diodo, considere el circuito durante 
los semiciclos positivos. El voltaje inverso en los terminales de D, se puede determinar de la malla 
formada por D;,, R y D, como 


Up; (inverso) = vo + Upa (directo) 
Entonces, el valor máximo de vp; se presenta en e! pico de vo y está dado por 
PIV =V, — 2 Vp + Vo = V; — Voo 


Observe que aquí el PIV tiene aproximadamente la mitad del valor para el rectificador de onda 
completa con transformador con derivación central. Ésta es otra ventaja del rectificador en puente. 

Otra ventaja del circuito rectificador en puente sobre el que utiliza transformador con deriva- 
ción central es que sólo se hace necesaria aroximadamente la mitad del número de vueltas para el 
devanado secundario del transformador. Se puede tener otra forma de ver este punto si se observa 
que cada mitad del devanado secundario del transformador con derivación central se utiliza sólo 
la mitad del tiempo. Estas ventajas han hecho que la configuración del rectificador en puente sea la 
más favorecida por los usuarios. . 


| Ejercicio 
Ejercicio i 


PRE NI E S LAOSIE DERIO 


3.29 Para el circuito rectificador en puente de la figura 3.39(a), utilice el modelo de diodo de caída constante para i 
demostrar lo siguiente: (a) El promedio (o componente de cd) del voltaje de salida es Vo œ (2/T}V,; — 2 Vpo. (b) La $ 
corriente pico del diodo es (V, — 2 Vpo)/R. Encuentre valores numéricos para las cantidades en (a) y (b) y el PIV para E 
el caso en que us sea una senoide de 12 V (rms), Vno = 0.7 V, y R= 100 Q. A 
Resp. 9.4 V; 156 mA; 16.3 V $ 
NR TZ ser on Si 


El rectificador con un condensador de filtro; el E de pico 


La naturaleza pulsante del voltaje de salida producido por los circuitos rectificadores estudiados 
antes lo hace inapropiado como fuente de cd para circuitos electrónicos. Una forma sencilla de 
reducir la variación del voltaje de salida es poner un condensador en paralelo con el resistor de carga. 
Se demostrará que este condensador de filtro sirve para reducir considerablemente las variaciones 
del voltaje de salida del rectificador. 

Para ver la forma en que funciona el circuito rectificador con un condensador de filtro, considere 
primero el sencillo circuito que se muestra en la figura 3.40. Sea la entrada v, una senoide con un valor 
pico V,, y suponga que el diodo es ideal. A medida que vu, se hace positivo, el diodo conduce y el 
condensador se carga de modo que vo = vy. Esta situación continúa hasta que u, llega a su valor pico V,, 
Después del pico, a medida que v, decrece, el diodo se polariza inversamente y el voltaje de salida 
permanece constante al valor de V,. En efecto, teóricamente hablando, el voltaje del condensador reten- 
drá de manera indefinida su carga y por lo tanto su voltaje, ya que no hay forma de que se descargue. | 

Así, el circuito proporciona una salida de voltaje de cd igual al pico de la onda senoidal de entrada. Éste 
es un resultado bastante estimulante en vista de nuestro deseo de obtener una salida de cd. 

A continuación consideramos la situación más práctica donde una resistencia de carga R se conecta 
en paralelo con el condensador C, como se describe en la figura 3.41(a). Sin embargo, seguiremos 
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(b) 


Fig. 3.40 (a) Sencillo circuito utilizado para ilustrar el efecto de un condensador de filtro. (b) Ondas de 
entrada y salida suponiendo un diodo ideal. Nótese que el circuito produce un voltaje de cd igual al pico de la 
onda senoidal de entrada. El circuito se conoce, por lo tanto, como rectificador de pico o detector de pico. 


. suponiendo que el diodo es ideal. Como antes, para una entrada senoidal, el condensador se carga al 
valor pico de la entrada V,. Entonces el diodo está en corte y el condensador se descarga a través de la 
resistencia de carga R. La descarga del condensador continúa durante casi todo el ciclo, hasta el momento 
en que y, exceda el voltaje del condensador. Entonces el diodo conduce otra vez, carga el condensador 
al pico de y, y el proceso se repite. Observe que para evitar que el voltaje de salida se reduzca demasiado 
durante la descarga del condensador, se selecciona un valor para C de modo tal que la constante de 
tiempo CR sea mucho mayor que el intervalo de descarga. 

Ahora estamos listos para analizar el circuito en detalle. En la figura 3.41(b) se muestran las 
ondas de voltaje de entrada y salida en estado estable bajo la suposición de que CR > T, donde T 
es el periodo de la senoide de entrada. Las ondas de la corriente de carga 


i = Vol R (3.65) 
y de la corriente del diodo (cuando está conduciendo) 
ip = ic + iL (3.66) 


LN 
ra? (3.67) 
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Intervalo de 
conducción At 


(b) 


Fig. 3.41 Ondas de voltaje y corriente del circuito rectificador de pico con CR >> T. El diodo se supone 
ideal. . 
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se muestran en la figura 3.41(c). Las siguientes observaciones están en orden: 


1. El diodo conduce durante un breve intervalo, At, cerca del pico de la senoide de entrada y 
alimenta al condensador con una carga igual a la perdida durante el mucho más largo 
intervalo de descarga. Este último es aproximadamente igual al periodo 7. 


2. Si se supone un diodo ideal, la conducción del diodo comienza en el tiempo ?,, en el que 
el voltaje u, de entrada es igual a la salida vo que decae exponencialmente. La conducción ` 
se detiene en f, poco después del pico de vy el valor exacto de t, se puede determinar si se 
hace ip = 0 en la ecuación (3.67). 


3. Durante el intervalo de corte del diodo, el condensador C se descarga a través de R y 
entonces vo decae exponencialmente con una constante de tiempo CR. El intervalo de 
descarga comienza casi en el pico de v. Al terminar el intervalo de descarga, que dura casi 
todo el periodo T, vo = V, — V,, donde V, es el voltaje pico a pico de rizo. Cuando CR > 
T, el valor de V, es pequeño. 


4. Cuando V, es pequeño, vo es casi constante e igual al valor pico de v. Entonces el voltaje 
de cd de salida es aproximadamente igual a V,. Del mismo modo, la corriente ¡, es casi 
constante y su componente /, de cd está dada por i 


pan (3.68) 


Una expresión más precisa para hallar el voltaje de cd de salida se puede obtener al tomar 
el promedio de los valores extremos de vo, 


Vo= V;-iV, ` (3.69) 


Con estas observaciones a mano, ahora obtenemos expresiones para V, y para los valores promedio 
y pico de la corriente del diodo. Durante el intervalo de corte del diodo, vo se puede expresar como 


vo = Vye ”R 
Al terminar el intervalo de descarga tenemos 
V, = V, = Vane 
Ahora, como CR.>> T, podemos utilizar la aproximación e" ~ 1 — T/CR para obtener 


pan E (3.70) 


Observamos que para que V, se conserve pequeño debemos seleccionar una capacitancia C, de modo 
que CR ® T. El voltaje de rizo V, de la ecuación (3.70) se puede expresar en términos de la frecuencia 
f=1T como 


V, = 2 (3.71) 


Nótese que una interpretación alternativa de la aproximación hecha antes es que el condensador se 
descarga por medio de una corriente constante /, = V,/R. Esta aproximación es válida mientras 
V, Vp- - 
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Por medio de la figura 3.41(b) y suponiendo que la conducción del diodo cesa casi en el pico 
de u;, podemos determinar el intervalo de conducción Aż con 


V, cos(w Af) = V,- V, 


donde w = 2nf= 27/T es la frecuencia angular de 1, Como (w Af) es un ángulo pequeño, podemos 
utilizar la aproximación cos(w Af) = 1 — 4 (w Af}? para obtener 


« w At = V2V,IY, . (3.72) 


Observamos que cuando V, << V,, el ángulo de conducción w At'será pequeño, como se supuso. . 


Para determinar el promedio de corriente de diodo durante la conducción, ¿pprom, igualamos la - 


carga que el diodo alimenta al condensador, 
1 1 


Ontimentada T ¿Cprom At 


con la carga que el condensador pierde durante el intervalo de descarga, 


para obtener 


Al derivar esta expresión hacemos uso de la ecuación (3.66) para suponer que itprom está dada por la * 


Operdida = CV, 


İDprom F La +r v2V,/V,) (3.73) 


ecuación (3.68). También utilizamos las ecuaciones (3.71) y (3.72). Observe que cuando V, << Vp, 
el promedio de la corriente del diodo durante la conducción es mucho mayor que la corriente de 
carga de cd. Esto no es sorprendente ya que el diodo conduce durante un intervalo muy corto y debe 
reponer la carga perdida por el condensador durante el mucho más largo intervalo en que es 


descargado por J. 


El valor pico de la corriente del diodo, ¡pmix, se puede determinar al evaluar la expresión de la 


ecuación (3.67) al comienzo de la conducción del diodo, es decir, en £ = ż, = —At (donde t = 0 es en 
el pico). Si suponemos que ¡, es casi constante en el valor dado por la ecuación (3.68), obtenemos 


ibmix = 1,(1 + 27 V2V,1V,) l (3.74) 


De las ecuaciones (3.73) y (3.74) vemos que para V, < Vo, ipmix = 2iDprom, qUe se correlaciona con 
el hecho que la onda de ip es casi un triángulo rectángulo (véase la figura 3.41c). 


EJEMPLO 3.10 


Considere un rectificador de pico alimentado por una senoide de 60 Hz que tiene un valor pico V, = 
100 V. Sea la resistencia de carga R = 10 KQ. Encuentre el valor de la capacitancia C que resultará 
en un rizo pico a pico de 2 V. También calcule la fracción del ciclo durante el que el diodo está 
conduciendo, y los valores promedio y pico de la corriente del diodo. 


SOLUCIÓN 


De la ecuación (3.71) obtenemos el valor de C como 


y 1 
zoa 0 l gga pF 


V,fR 2x60x10x10 
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El ángulo de conducción w Af se encuentra de la ecuación (3.72) como 
w At = V2 x 2/100 = 0.2 rad 


Entonces, el diodo conduce durante (0.2/27) x 100 = 3.18% del ciclo. El promedio de la corriente 
del diodo se obtiene de la ecuación (3.73), donde 7, = 100/10 = 10 mA, como 


ipprom = 10(1 + 712 x 100/2) = 324 mA 
La corriente pico del diodo se encuentra usando la ecuación (3.74), 


ipmáx = 10(1 + 27 V2 x 100/2) = 638 mA 


El circuito de la figura 3.41(a) se conoce como rectificador de pico de media onda. Los circuitos 
rectificadores de onda completa de las figuras 3.38(a) y 3.39(a) se pueden convertir en rectificadores 
de pico si se incluye un condensador en paralelo con el resistor de carga. Al igual que en el caso de 
media onda, el voltaje de cd de salida será casi igual al valor pico de la onda senoidal de entrada 
(véase la figura 3.42). La frecuencia de rizo, sin embargo, será el doble de la de entrada. El voltaje 
pico a pico de rizo, para este caso, se puede derivar usando un procedimiento idéntico al anterior . 
pero con el periodo T de descarga sustituido por 7/2, lo que resulta en 


te 


V= CR 


(3.75) 


Mientras que el intervalo de conducción del diodo, Af, todavía estará dado por la ecuación (3.72), 
las corrientes promedio y pico en cada uno de los diodos estará dada por 


i Dprom z La +7 VV,/2 V,) (3.76) 
iomix = (1 + 20 VV,/2V,) l (3.77) 


Si se comparan estas expresiones con las correspondientes para el caso de media onda, observamos 
que para los mismos valores de V,, f, R y V, (y por lo tanto la misma 7,) necesitamos un condensador ` 
de la mitad del valor del necesario en el rectificador de media onda. También la corriente en 
cada diodo del rectificador de onda completa es aproximadamente la mitad de la que circula en el 
diodo del circuito de media onda. 


ee El 


ANA 


Fig. 3.42 Ondas en el rectificador de pico de onda completa. 


E 


RANA RT 


209 


3.8 CIRCUITOS LIMITADORES Y DE.-FIJACIÓN DE AMPLITUD 191 


El análisis anterior supuso diodos ideales. La precisión de los resultados mejora si se toma en 
cuenta la caída de voltaje del diodo, lo que se puede hacer fácilmente sustituyendo con (V, — Voo) 
el voltaje pico V, al que se carga el condensador, para el circuito de media onda y el de onda completa 
que utilice transformador con derivación central, y con (V, — 2V po) para el caso del rectificador en 
puente. 

Concluimos esta sección al observar que los circuitos de rectificador en puente encuentran 
aplicación en sistemas de procesamiento de señales, donde sea necesario detectar el pico de 
una señal de entrada. En tales casos, el circuito se conoce como detector de pico (o cresta). Una 
aplicación particularmente preferida del detector de pico es en el diseño de un demodulador para 
señales de amplitud modulada (AM). Aquí ya no estudiaremos más esta aplicación. 


Ejercicio 


D3.30 Considere un circuito de rectificador en puente con un condensador C de filtro conectado en paralelo con el 
resistor de carga R, para el caso en que el secundario del transformador entrega una senoide de 12 V (rms), 60 Hz de 
frecuencia, y suponiendo Vp = 0.8 V y una resistencia de carga R = 100 Q. Encuentre el valor de C que resulta en un 
voltaje de rizo no mayor de 1 V pico a pico. ¿Cuál es el voltaje de cd a la salida? Encuentre la corriente de carga. 
Encuentre el ángulo de conducción de los diodos. ¿Cuál es el promedio de corriente del diodo? ¿Cuál es el voltaje 
inverso de pico en los terminales de cada diodo? Especifique el diodo en términos de su Coriente de pico y su PIV. 


Resp. 1281 uF; 15.4 V o (un mejor estimado) 14.9 V; 0.15 A; 0.36 rad (20.7%); 1.45 A; 2.74 A; 16.2 V. Entonces se 
selecciona un diodo con 3.5 a 4 A de corriente de pico y un PIV nominal de 20 V. 


3.8 CIRCUITOS LIMITADORES Y DE FIJACIÓN DE AMPLITUD 


En esta sección presentamos otras aplicaciones de diodos en circuitos no lineales. 


Circuitos limitadores 


En la figura 3.43 se ilustra la curva característica general de transferencia de un circuito limitador. 
Como se indica, para entradas en un cierto nivel, L./K < v; S L./K, el limitador actúa como un 
circuito lineal, proporcionando una salida proporcional a la entrada, vo =. K uv, Aun cuando 
en general K puede ser mayor de 1, los circuitos estudiados en esta sección tienen Ķ < 1 y se conocen 
como limitadores pasivos. (En el capítulo 12 se presentan ejemplos de limitadores activos.) Si v, 
excede del umbral 'superior (L./K), el voltaje de salida está limitado o fijado al nivel limitador 
superior L.. Por otra parte, si u; se reduce abajo del umbral limitador inferior (L_/K), el voltaje de 
salida vo está limitado al nivel limitador inferior Z.. 

* La curva característica general de transferencia de la figura 3.43 describe un doble limitador, 
es decir, un limitador que funciona en los picos positivos y negativos de una onda de entrada. Existen 
limitadores sencillos, por supuesto. Finalmente, nótese que si se alimenta una onda de entrada a 
un limitador doble, como la que se muestra en la figura 3.44, sus dos picos estarán recortados. Por 
lo tanto, los limitadores se conocen como recortadores. 

El limitador cuyas curvas características se describen en la figura 3.43 se conoce como limitador 
duro. La limitación suave se caracteriza por transiciones más suaves entre la región lineal y las regiones 
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Fig. 3.43 Curva característica 
general de transferencia para un 
circuito limitador. 


de saturación y una pendiente mayor de cero en las regiones de saturación, como se ilustra en la figura 
3.45. Según sea la aplicación, puede preferirse la limitación dura o suave. 

Los limitadores encuentran aplicación en diversos sistemas de procesamiento de señales. Una 
de sus aplicaciones más sencillas está en limitar el voltaje entre los dos terminales de entrada de un 
op amp a un valor menor que el voltaje de ruptura de los transistores que conforman la etapa de 
entrada del circuito del op-amp. Más adelante se presentan mayores detalles sobre ésta y otras 
aplicaciones. i 

Se pueden combinar diodos con resistores para obtener realizaciones sencillas de la función 
limitadora. En la figura 3.46 se ilustran varios ejemplos. En cada parte de la figura se dan el circuito 
y su curva característica de transferencia. Las curvas características de transferencia se obtienen 
usando el modelo del diodo de caída constante de voltaje (Vp = 0.7 V), pero suponiendo una 
transición suave entre las regiones lineales y de saturación de ła curva característica de transferencia. 
Se pueden obtener mejores aproximaciones para las curvas características de transferencia usando 
el modelo del diodo lineal por partes. Si se hace esto, la región de saturación de la curva característica 
adquiere una ligera pendiente (debida al efecto de rp). 

El circuito de la figura 3.46(a) es el del rectificador de media onda, excepto que aquí la salida 
se toma en los terminales del diodo. Para v; < 0.5 V, el diodo está en corte, no circula corriente y la 
caída de voltaje en R es cero; entonces vo = v;. A medida que v excede de 0.5 V el diodo conduce, 


Fig. 3.44 La aplicación de una 
onda senoidal a un limitador pue- 
de resultar en el recorte de dos 
picos. 
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Vo 


Fig. 3.45 Limitación suave. 


vı 


(c) (d) 


— ya (Vz + 0.7) 


(e) 


Fig. 3.46 Diversos circuitos limitadores básicos. 
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Ejercicio 


3.31 Si se supone que los diodos son ideales, describa la curva característica del circuito que se muestra en la figura 


E3.31. 


10 KQ 


+ 


y 5V- 


+ 
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Resp. vo=u  para-5<u¡<+5 
vo zur - 2.5 para v; <-5 


VOS Ut 2.5 parau¡2+5 
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y finalmente limita vo a una caída de diodo (0.7 V). El circuito de la figura 3.46(b) es similar al de 
(a), excepto que el diodo está invertido. 

Se puede ejecutar una doble limitación si se colocan en paralelo dos diodos de polaridad 
opuesta, como se ilustra en la figura 3.46(c). Ahí la región lineal de la curva característica se obtiene 
para —0.5 V < y, < 0.5 V. Para este intervalo de v;, ambos diodos no conducen y vo = Uy. A medida 
que y, excede de 0.5 V, D, conduce y finalmente limita vo a +0.7 V. Del mismo modo, a medida que 
v; se hace más negativo que —0.5 V, D, conduce y finalmente limita vo a —0.7 V. 

Los umbrales y niveles de saturación de limitadores de diodos se pueden controlar por medio 
de cadenas de diodos o conectando un voltaje de cd en serie con el diodo(s). Esta última idea se 
ilustra en la figura' 3.46(d). Por último, más que cadenas de diodos podemos utilizar dos diodos 
Zener en serie, como se muestra en la figura 3.46(e). En este circuito se presenta la limitación en ` 
la dirección positiva a un voltaje de Vz + 0.7, donde 0.7 V representa la caída de voltaje en los 
terminales del diodo Zener Z, cuando conduce en la dirección en:sentido directo. Para entradas 
negativas, Z, actúa como un Zener, mientras que Z, conduce en la dirección en sentido directo. Debe 
mencionarse que hay, en el comercio, pares de diodos Zener conectados en serie para aplicaciones 
de este tipo bajo el nombre de Zener de doble ánodo. 

Es posible obtener circuitos limitadores más flexibles si se combinan op amps con diodos y 
resistores. En el capítulo 12 se analizan estos circuitos. 
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El condensador nivelado o restaurador de cd 


Si en el circuito básico rectificador de pico se toma la salida en los terminales del diodo en lugar 
de los del condensador; resulta un interesante circuito con aplicaciones importantes. El circuito, que 
recibe el nombre de restaurador de cd, se ilustra en la figura 3.47 alimentado con una onda cuadrada. 
Debido a la polaridad en que se conecta el diodo, el condensador se carga a un voltaje ve (véase la 
figura 3.47) igual a la magnitud del pico más negativo de la señal de entrada. Subsecuentemente, 
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UE E 
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—6 V = 0 dl a 


Fig. 3.47 Condensador nivelado o restaurador de cd con entrada de onda cuadrada y sin carga. 


el diodo no conduce y el condensador retiene indefinidamente su voltaje. Si, por ejemplo, la onda 
cuadrada de entrada tiene los niveles arbitrarios -6 V y +4 V, entonces vc será igual a 6 V. Ahora, 
como el voltaje de salida vo está dado por 


Vo = UY, + UC 


se deduce que la onda de salida será idéntica a la de la entrada, excepto que está desplazada 
hacia arriba en vc volts. En nuestro ejemplo, la salida será una onda cuadrada con niveles de 
0 V y +10 V. 

Otra forma de visualizar la operación del circuito de la figura 3.47 es observar que debido a 
que el diodo está conectado en paralelo a la salida con la polaridad que se muestra, impide que el 
voltaje de salida baje a menos de 0 V (al conducir y cargar el condensador, ocasionando que la salida 
se eleve a 0 V), pero esta conexión no restringe la alternancia positiva de Uy. La onda de salida, por 
lo tanto, tendrá su mínimo pico nivelado a O V, que es por lo que el circuito se denomina 
condensador nivelado. Debe ser evidente que invertir la polaridad del diodo dará una onda de 
salida cuyo máximo pico está nivelado a 0 V. En cualquier caso, la onda de salida tendrá un valor 


promedio finito o componente de cd. Esta componente de cd está enteramente relacionada con el ' 


valor promedio de la onda de entrada. Como aplicación, considere una señal de pulso que se 
transmite por medio de un sistema capacitivamente acoplado, o acoplado a cd. El acoplamiento 
capacitivo hará que el tren de pulsos pierda cualquier componente de cd que originalmente tuviera. 
Alimentar la onda de pulsos resultante a un circuito nivelador le proporciona a éste una bien 
determinada componente de cd, proceso conocido como restauración de ed. Esto es por lo que el 
circuito también se llama restaurador de cd. 

Restaurar cd es útil porque la componente de cd de una onda de pulsos es una medida eficaz 
de su ciclo de trabajo. El ciclo de trabajo de una onda de pulsos se puede modular (en un proceso 
querecibe el nombre de modulación de ancho de pulso) y hacer que lleve información. En un sistema 
como éste, la detección o demodulación se puede obtener simplemente con alimentar la onda de 
pulso recibida a un restaurador de cd y luego usando un simple filtro RC de paso bajo para separar 
el promedio de la onda de salida de los pulsos superpuestos. 

Cuando se conecta una resistencia de carga R en los terminales del diodo en un circuito 
nivelador, como se muestra en la figura 3.48, la situación cambia de manera considerable. Mientras 
que la salida está arriba de tierra, una corriente neta de cd debe circular en R. Como en este inomento 
el diodo está en corte, es obvio que esta corriente proviene del condensador, causando así que el 
condensador se descargue y el voltaje de salida caiga. Esto se muestra en la figura 3.48 para una 
entrada de onda cuadrada. Durante el intervalo ty a f, el voltaje de salida cae exponencialmente con 
la constante de tiempo CR. En +, la entrada se reduce en V, volts y la salida intenta seguirla. Esto 
hace que el diodo conduzca fuertemente y cargue con gran rapidez al condensador. Al finalizar el 
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3.32 Si se invierte el diodo de la figura 3.47, ¿cuál será la componente de cd de vo? £ 


vr 


Fig. 3.48 Condensador nivelado con una resistencia de carga R. 


intervalo 1, a £,, el voltaje de salida sería normalmente de unas pocas décimas de volt negativo (por 
ejemplo, -0.5 V). Entonces, a medida que se eleva la entrada en un valor de V, volts (en t,), la salida 
sigue y el ciclo se repite. En un estado estable, la carga perdida por el condensador durante el 
intervalo (y a £, se recupera durante el intervalo +, a h. Este equilibrio de carga hace posible que 
podamos calcular el promedio de corriente del diodo, así como los detalles de la onda de salida. 


Doblador de voltaje 


En la figura 3.49(a) se muestra un circuito compuesto de dos secciones en cascada: un nivelador 
formado por C, y D, y un rectificador de pico formado por D, y C2. Cuando se excita por medio de 
una senoide de amplitud Y, la sección niveladora produce la onda de voltaje que se muestra en la 
figura 3.49(b), suponiendo diodos ideales. Nótese que mientras los picos positivos se nivelan a cero 
volts, el pico negativo llega a —2V,. En respuesta a esta forma de onda, la sección detectora de 
pico produce en los.terminales del condensador C, un voltaje negativo de cd de magnitud 2V,. 
Debido a que el voltaje de salida es el doble del pico de entrada, el circuito se conoce como doblador 
de voltaje. La técnica se puede ampliar para obtener voltajes de cd de salida que sean múltiplos más 
altos de V,. 


3.9 TIPOS ESPECIALES DE DIODOS” 


En esta sección estudiamos brevemente algurios importantes tipos especiales de diodos. 


7 Se puede omitir esta sección sin perder continuidad. 
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V, sen wi 


(b) 
Fig. 3.49 Doblador de voltaje: (a) cifcuito; (b) onda del voltaje en los terminales de D}. 


El diodo de barrera Schottky (SBD) 


El diodo de barrera Schottky (SBD) se forma al poner un metal en contacto con un material 


semiconductor tipo n contaminado moderadamente. La unión del metal y el semiconductor se 
comporta como un diodo que conduce corriente en una dirección (del ánodo metálico al cátodo 
semiconductor) y actúa como circuito abierto en la otra, y se conoce como diodo de barrera 
Schottky, o sólo diodo Schottky. De hecho, la curva característica de corriente contra voltaje del 
SBD es sorprendentemente parecida a la del diodo de unión pn, con dos excepciones importantes: 


1. En el SBD, la corriente es conducida por portadores mayoritarios (electrones). Así, el SBD 
no exhibe los efectos de almacenamiento de carga de portadores minoritarios que se 
encuentran en las uniones pn polarizadas directamente. Como resultado de esto, los diodos 


Schottky pueden pasar de conducción a no-conducción, y viceversa, con mucho más 


rapidez de lo que es posible con diodos de unión pn. 


2. La caida de voltaje en sentido directo de un SBD que conduce es menor que la del diodo 
de unión pn. Por ejemplo, un SBD hecho de silicio exhibe una caída de voltaje en 
sentido directo de 0.3 a 0.5 V, en comparación con la de 0.6 a 0.8 V de los diodos de unión 
pn desilicio. Los SBD también se pueden hacer de arseniuro de galio (GaAs) y, en realidad, 
desempeñan un importante papel en el diseño de circuitos de GaAs, como se verá en los 


capítulos 5, 6 y 14. Los SBD de arseniuro de galio exhiben caídas de voltaje en sentido 


directo de unos 0.7 V. 
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En este libro encontraremos diodos Schottky en dos aplicaciones importantes: en circuitos de GaAs, 
como ya se mencionó, y en el diseño de una forma especial de circuitos lógicos de transistores 
bipolares conocidos como Schottky-TTL, donde TTL es lógica de transistor a transistor (capítu- 
lo 14). 

Antes de abandonar el tema de diodos de barrera Schottky, es importante observar que no todo 
contacto de metal con semiconductor es un diodo. De hecho, generalmente se deposita metal en la 
superficie del semiconductor para hacer terminales para los dispositivos semiconductores y conectar 
diferentes dispositivos en un chip de circuito integrado. Estos contactos de metal y semiconductor se 
conocen como contactos óhmicos, para distinguirlos de los contactos rectificadores que resultan 
en los SBD. Los contactos óhmicos suelen formarse al depositar metal en regiones semiconductoras 
(y por lo tanto de baja resistividad) fuertemente contaminadas. 


Varactores 


Ya vimos que las uniones pn polarizadas inversamente exhiben un efecto de almacenamiento de 
carga que se modela con la capacitancia de capa de agotamiento o de unión, C;. Como indica la 
ecuación (3.27), C; es una función del voltaje Vg de polarización inversa. Esta dependencia 
resulta útil en varias aplicaciones, por ejemplo en la sintonía automática de receptores de radio. Por 
esta razón se fabrican diodos especiales para utilizarse como condensadores de voltaje variable y 
se conocen como varactores. Estos dispositivos están optimizados para que su capacitancia sea una 
fuerte función del voltaje por medio de arreglos para que el coeficiente de distribución m sea 3 o 4. 


Fotodiodos 


Si se ilumina una unión pn polarizada inversamente, es decir, se expone a una luz incidente, los 
fotones que impactan la unión ocasionan que se rompan enlaces covalentes y con esto se generan 
pares electrón-hueco en la capa de agotamiento. El campo eléctrico de la región de agotamiento 
entonces recorre los electrones liberados al lado n y los huecos al lado p, dando lugar a una corriente 
inversa de un lado a otro de la unión. Esta corriente, conocida como fotocorriente, es proporcional 
a laintensidad de la luz incidente. Diodos como éstos, conocidos como fotodiodos, se pueden utilizar 
para convertir señales luminosas en señales eléctricas. 

Los fotodiodos suelen fabricarse usando un compuesto semiconductor? como el arseniuro de 
galio. El fotodiodo es un componente importante de una creciente familia de circuitos conocida 
como optoelectrónica o fotónica. Como su nombre lo indica, estos circuitos utilizan una óptima 
combinación de electrónica y óptica para procesamiento, almacenamiento y transmisión de señales. 


- Por lo general, la electrónica es el medio preferido para procesamiento de señales, en tanto que la 


óptica es más apropiada para transmisión y almacenamiento. Ejemplos de esto son la transmisión, 
por medio de fibras ópticas, de señales de telefonía y televisión, y el uso de almacenamiento óptico 
en discos de CD-ROM de computadoras. La transmisión óptica proporciona anchos de banda muy 
grandes y baja atenuación de señales. El almacenamiento óptico permite almacenar grandes 
cantidades de datos en un espacio pequeño. 


3 Mientras que un elemento semiconductor, como el silicio, utiliza un elemento de la columna IV de la tabla periódica, | 
un semiconductor compuesto utiliza una combinación de elementos de las columnas IH y IV o 11 y VI. Por ejemplo, se forma 
GaAs de galio (columna III) y arseniuro (columna V} y, por lo tanto, se conoce como compuesto II-V. 
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Finalmente debemos observar que, sin polarización inversa, el fotodiodo funciona como celda 
solar. Por lo general hecho de silicio de bajo costo, convierte luz en energía eléctrica. 


Diodos emisores de luz (LED) 


El diodo emisor de luz (LED) ejecuta la función inversa del fotodiodo; convierte en luz una corriente 
de sentido directo. El lector recordará que, en una unión pn polarizada directamente, se inyectan por- 
tadores minoritarios de un lado a otro de la unión y se difunden en las regiones p y n. Los portadores 
minoritarios que se difunden se recombinan entonces con los portadores mayoritarios..Se puede 
hacér que esta recombinación dé lugar a emisión de luz al fabricar uniones pn que utilizan un 
` semiconductor del tipo conocido como material de separación de banda directa. El arseniuro de 
galio pertenece a este grupo y por ello se puede utilizar para fabricar diodos emisores de luz. 

La luz emitida por un LED es proporcional al número de recombinaciones que tienen lugar, lo 
que a su vez es proporcional a la corriente en sentido directo del diodo. 

Los LED son dispositivos que se usan mucho; encuentran aplicación en el diseño de numerosos 
tipos de pantallas, incluyendo pantallas de instrumentos de laboratorio como por ejemplo voltíme- 
tros digitales. Se pueden hacer para producir luz en varios colores. Además, los LED se pueden 
diseñar para producir luz coherente con un ancho de banda muy estrecho. El dispositivo resultante 
es un diodo LÁSER. Los diodos láser encuentran aplicación en sistemas de comunicaciones ópticas 
y en reproductores de CD, entre otras cosas. i 

Si se combina un LED con un fotodiodo en el mismo paquete resulta un dispositivo conocido 
como optoaislador. El LED convierte en luz una señal eléctrica aplicada al optoaislador, la que 
el fotodiodo detecta y convierte nuevamente en señal eléctrica a la salida del optoaislador. El uso 
del optoaislador produce un completo aislamiento eléctrico entre el circuito eléctrico que se conecta 
a la entrada del aislador y el circuito que se conecta a su salida. Este aislamiento puede ser útil para 
reducir el efecto de interferencia eléctrica en la transmisión de señales dentro de un sistema; y por 
ello los optoaisladores se utilizan con frecuencia en el diseño de sistemas digitales. También se 
pueden usar en el diseño de instrumentos médicos para reducir el riesgo de descargas eléctricas en 
pacientes. 

Nótese que no es necesario realizar acoplamiento eléctrico entre un LED y un fotodiodo en un 
pequeño paquete. Este acoplamiento se puede ejecutar por medio de una fibra óptica en una gran 
distancia, como se hace en eslabones de comunicación de fibra óptica. i 


3.10 EL MODELO SPICE DE UN DIODO Y EJEMPLOS DE SIMULACIÓN 


El uso de ayudas de computadora para simular la operación de circuitos electrónicos es un paso 
esencial en el proceso de diseño de circuitos. Hace posible que el diseñador verifique que el diseño 
satisface especificaciones cuando se usen los componentes reales con sus imperfecciones. También 
proporciona más conocimiento sobre la operación de un circuito y permite que el diseñador afine 
el diseño final antes de su fabricación. Debemos destacar, no obstante lo anterior, que la simulación 
por computadora no es sustituto de la completa comprensión de la operación de un circuito, por lo 
que la simulación debe realizarse sólo en una etapa posterior al proceso de diseño, y con más certeza 
después de hacer un diseño con lápiz y papel. 
Entre los diversos programas de simulación de circuitos que existen, el SPICE es con mucho ' 

el que más se utiliza. El SPICE (Simulation Program With Integrated Circuit Emphasis: Programa 
de Simulación con Énfasis en Circuitos Integrados) fue creado en la Universidad de California, 
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Berkeley, a principios de la década de 1970 y se puede adquirir de diversos distribuidores 
comerciales. En el apéndice C se da una breve introducción al SPICE. Lo que es más, otra obra de 
consulta afín a este libro (Roberts y Sedra, 1997) contiene detalladas explicaciones del uso del 
SPICE en la simulación de tipos de circuitos estudiados en este libro. No es aquí nuestro objetivo 
enseñar al lector la forma de usar el SPICE, pero sí es doble: describir el modelo que el SPICE 
utiliza para el diodo e ilustrar el uso del SPICE en un problema típico de diseño. 


. El modelo del diodo 


El valor de la simulación que resulta para el diseñador es una función directa de la calidad de 


* los modelos empleados para los dispositivos. Cuanto más fiel sea el modelo para representar las 


diversas características del dispositivo, más cercanos serán los resultados de la simulación 
para describir la operación de un circuito fabricado real. En otras palabras, para poder ver el 
efecto de diversas imperfecciones en la operación de un dispositivo en un circuito, estas 
imperfecciones deben incluirse en el modelo del dispositivo empleado por el simulador del 
circuito. Estos comentarios acerca del modelaje de dispositivos, obviamente, aplican a todos 
los dispositivos y no sólo a diodos. 

El SPICE incluye un modelo interno para el diodo. El modelo es a gran señal y se muestra en 
la figura 3.50. El comportamiento estático se modela por la relación exponencial ¡-u, y el 
comportamiento dinámico se representa por el condensador Cp no lineal. Este último es la suma de 
la capacitancia de difusión C4 (que es proporcional a la corriente del diodo ip) y la capacitancia 
de la unión C. La resistencia serie Ry representa la resistencia de las regiones p y % en ambos 
lados de la unión; Rs es una resistencia parásita cuyo valor ideal es cero y está típicamente entre 
unos pocos ohms y varias decenas de ohms. Para análisis a pequeña “señal, el SPICE utiliza la 
resistencia incremental del diodo, r4, y los valores incrementales de C, y C;. 

La tabla 3.3 contiene una lista de los parámetros del modelo del diodo empleados por el SPICE, 
todos los cuales deben ser familiares al lector. También se encuentra una lista de valores predeter- 
minados para los parámetros; éstos son los valores empleados por el SPICE en ausencia de un valor 
especificado por el usuario para un parámetro en particular. 


h e 
ip = Is(evoPVr — 1) 
SIT. MV} 
Cp = vr ls evn 7 


+ C/i - YY" 


Fig. 3.50 Modelo SPICE de diodo. Nótese el símbolo de circuito uain para representar el condensador 
no lineal Cp. 
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Tabla 3.3 PARÁMETROS DE MODELO SPICE DE DIODO 


Parámetro de modelo Simbolo Nombre SPICE Unidades Valor predeterminado 
Corriente de saturación ls IS A 1x 10 
Coeficiente de emisión. n N — 1 
Resistencia óhmica Rs RS Q 0 
Voltaje integral Vo VJ v 1 
Capacitancia de unión ¡ r f 

sin polarización . Cp .CJO F 0 
Coeficiente de distribución m M — 0.5 
Tiempo de tránsitó Tr ` TT s ` 0 
Voltaje de ruptura Vox BV vV 00 
Corriente inversa a Vz lx IBV A 1x10” 


Tener un buen modelo de dispositivos resuelve sólo la mitad del problema de modelaje; la otra 
mitad consiste en determinar valores apropiados para los parámetros del modelo. Esto no es fácil, 
de ninguna manera. Los valores de parámetros de modelo se determinan por. medio de una 
combinación de la caracterización del proceso de fabricación del dispositivo y mediciones especí- 
ficas tomadas en dispositivos reales. Los fabricantes de semiconductores realizan un gran esfuerzo 
y gastan grandes sumas para determinar los parámetros del modelo de sus dispositivos. Afortuna- 
damente, en la actualidad los parámetros SPICE de modelo para muchos dispositivos comercial- 
mente disponibles se pueden adquirir de vendedores del SPICE. 

Antes de dejar el modelo del diodo, debemos mencionar que no describe de modo adecuado 
la operación del diodo en la región de ruptura; esto es, no produce un modelo satisfactorio para 
diodos Zener, pero el usuario del SPICE puede usar el modelo que se ilustra en la figura 3.51 para el 
Zener al definir éste como un subcircuito (véase el apéndice C). Aquí D, es un diodo ideal que se 
puede poner en práctica en el SPICE por medio de un valor muy pequeño para n (por ejemplo n = 
0.01) y D, es un modelo regular de diodo para la dirección de polarización positiva del Zener (para 
la mayor parte de aplicaciones, los parámetros de D, son de poca consecuencia). 


Fig. 3.51 Modelo para el diodo 
Zener. Este modelo se puede usar 
en SPICE al definir el Zener como 
un subcircuito. El diodo D; es ideal 
y se puede aproximar en SPICE con 
n=0.01. 
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EJEMPLO 3.11: DISEÑO DE UNA FUENTE DE ALIMENTACIÓN REGULADA 


Es necesario diseñar una fuente de alimentación regulada usando el circuito de la figura 3.52. El 
lector debe estar familiarizado con este circuito. Quizá el único componente misterioso sea 
el resistor de 100 MA conectado entre el devanado secundario del transformador y tierra. Este 
resistor se incluye para dar continuidad de cd y así “mantener contento al SPICE”; tiene poco efecto 
en la operación del circuito. 


"R=050N 
2 
1 Rearga z 
Vae 500 Q 
120 V — rms 
@60 Hz 


Fig. 3.52 Fuente de alimentación de 5 V regulada. 


Supongamos que es necesario que la fuente de alimentación genere un voltaje de cd de 5 V 
nominales y tenga capacidad para alimentar una corriente de carga de hasta 25 mA (es decir, R; 
puede ser de sólo 200 Q). Suponga que se dispone de diodos Zener de 5.1 V cuya r, = 100 al/,= 
20 mA (y por lo tanto Vz = 4.9 V), y que la corriente mínima que pasa por el Zener debe ser por lo 
menos de 5 mA. 

Un diseño aproximado, de primer intento, se puede obtener como sigue: la alimentación de 
120 V (rms) se reduce para obtener senoides de 12 V pico en los terminales de cada uno de los 
devanados secundarios mediante una razón de vueltas de 14:1 para el transformador con derivación 
central. La selección de 12 V es un término medio razonable entre lo necesario para dejar que 
suficiente voltaje (arriba de la salida de 5 V) opere el rectificador y el regulador, al tiempo que se 
conservan razonablemente bajos los valores nominales de PIV (voltaje inverso de pico) de los 
diodos. Para determinar un valor para R, usamos la ecuación (3.62). Se obtiene una estimación para 
Vómin Si se resta la caída de un diodo (por ejemplo 0.8 V) de 12 V y se considera un voltaje de rizo 
en el condensador de 1 V, por ejemplo; entonces, Vsmin = 10.2 V. Observamos que 7, mix = 25 mA e 
Izmin = 5 mA, y que Vm = 4.9 V y r. = 10 Q. El resultado es R = 166 Q. Utilizaremos R = 160 Q. 

A continuación determinamos C usando otra forma de la ecuación (3.75) con V,/R sustituida 
por la corriente que circula por el resistor de 160 Q. Esta corriente se puede estimar si observamos 
que el voltaje en los terminales de C varía de 10.2 a 11.2 V y por lo tanto tiene un promedio de 10.7 V, 
y que el voltaje en los terminales del Zener es aproximadamente 5.1 V. El resultado es C = 
291.5 uF. Al usar un factor de seguridad de 2 obtenemos, como diseño conservador, C = 583 pF. 
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Ahora, con un diseño aproximado a mano, podemos proseguir con la simulación del SPICE. 
Para el diodo Zener, usamos el modelo de la figura 3.51 y suponemos (arbitrariamente) que D, es 
un diodo de 1 mA con una pendiente de 0.1 V/década. Para los diodos rectificadores, usamos 
los parámetros del modelo del tipo 1N4148 que se puede adquirir en el comercio; específicamente, 
Is = 0.1 pA, Rs = 16 Q; Cp = 2 pF: 77 = 12 ns, BV = 100 V e IBV = 0.1 pA. Ordenamos al 
SPICE que ejecute un análisis transitorio y trace -las formas de onda tanto del voltaje en los 
terminales del condensador como del voltaje de salida para varios valores de R, (500 Q, 250 Q, 
200 2 y 150 Q). La lista del archivo de entrada del SPICE se encuentra en el apéndice D. (El lector 
debe observar la forma en que se describe el transformador.) 

Los resultados de la simulación se' presentan en las figuras 3.53 y 3.54. La 3.53 muestra 
uc Y Vo para R, = 500 Q (1, = 10 mA). Observe que vc tiene un valor promedio de 9.5 V y un 
rizo de +0.25 V. Entonces, V, = 0.5 V, el valor que esperaríamos del valor de C que utilizamos. 
El valor promedio de 9.5 V es menor de lo esperado, quizá debido a la resistencia en serie 
relativamente grande de los diodos (Rs = 16 Q). El voltaje de salida es muy cercano al pedido 
de 5 V. Si se utiliza la función Probe (sondear) del PSPICE (o alguna equivalente que se aplica 
en otras versiones SPICE), vemos que vo varía entre 5.065 y 5.080 V, para un rizo de sólo 
15 mV. La variación de vo con J; se ilustra en la figura 3.54. Vemos que vy permanece cercano 
al valor nominal de 5 V para R, de sólo 200 Q (1, = 25 mA). Para R; = 150 Q (que requiere una 
1, = 33.3 mA, mayor que el máximo pedido), observamos una caída considerable en vo (a unos 
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Fig. 3.53 El voltaje en los terminales del condensador de alisamiento C del rectificador de pico, y el voltaje 
de salida en los terminales de la resistencia de carga de 500 Q. 
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: Fig. 3.54 Onda de voltaje de salida de la fuente de alimentación de 5 V para resistencias de carga de 150, 


200, 250 y 500 Q. La regulación de voltaje se pierde en la resistencia de carga de 150 Q. 


4.5 V), así como un gran aumento en el voltaje de rizo. Esto es porque el regulador Zener ya 
no es operativo; el Zener, de hecho, está en corte. 

Concluimos que el diseño satisface especificaciones y podemos detenernos aquí. De modo 
opcional, podríamos considerar afinar el diseño usando más corridas del SPICE para ayudar en 
esto. Por ejemplo, podemos considerar lo que sucede si usamos un menor valor de C, y así 
sucesivamente. También podemos investigar otros aspectos del diseño; por ejemplo, cuál es la 
máxima corriente que circula por cada diodo y si este máximo está dentro del valor nominal 
especificado para el diodo. 
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3.33 Utilice el SPICE para investigar la operación del doblador de voltaje que se ilustra en la figura E3.33(a). $ 
Específicamente, trace en una gráfica el comportamiento transitorio de los voltajes v, y vo cuando la entrada es una Ë 
senoide de 10 V pico y 1 kHz de frecuencia.. Suponga que los diodos son del tipo 1N4148 (Iş = 0.1 pA, Rs= 16 Q, 
Cjo = 2 pF, 77= 12 ns, BV = 100 V, IVB = 0.1 pA) y que C; = C2= 1 pF. 


Resp. El archivo de entrada SPICE se presenta en el apéndice D. Las ondas de voltaje se muestran en la figura 


E3.33(b). 
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(b) 


_Fig. E3.33 (a) Circuito doblador de voltaje. (b) Diversas ondas de voltaje del circuito doblador de voltaje. La parte 


superior de la gráfica muestra la señal de voltaje de entrada senoidal, la parte media de la gráfica muestra el voltaje en 
los terminales del diodo D, y, en la parte inferior, el voltaje que aparece a la salida. 
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206 DIODOS 


Resumen 


m En la dirección de sentido positivo, el diodo ideal conduce 
cualquier corriente forzada por el circuito externo al tiempo 
que presenta una caída de voltaje de cero. El diodo ideal 
no conduce en la dirección inversa; cualquier voltaje aplicado 
aparece como polarización inversa en los terminales del diodo. 


um La propiedad de circulación de corriente unidireccional 
hace que el diodo sea útil en el diseño de circuitos rectifica- 
dores. 


w La conducción positiva de diodos prácticos de silicio está 
caracterizada de modo preciso por la relación i = Ise", 


m Un diodo de silicio conduce una corriente despreciable 
hasta que el voltaje de polarización directa sea por lo menos de 
0.5 V. Cuando la corriente aumenta rápidamente, con la caída 
de voltaje aumentando de 60 a 120 mV (dependiendo del 
valor de n) por cada década de cambio de corriente. 


æ En la dirección inversa, un diodo de silicio conduce una . 


corriente del orden de 10? amperes. Esta corriente es mucho 
mayor que /s y aumenta con la magnitud de voltaje inverso. 


u Más allá de cierto valor de voltaje inverso (que depende 
del diodo) ocurrela ruptura, y la corriente aumenta rápidamente 
con un pequeño aumento correspondiente en voltaje. 


um Los diodos diseñados para operar en la región de ruptura 
se denominan diodos Zener. Se utilizan en el diseño de regu- 
ladores de voltaje cuya función es obtener un voltaje constante 
de cd que varía poco con variaciones en el voltaje de la 
fuente de alimentación, la corriente de carga o ambas. 


Existe una jerarquía de modelos de diodo, con la selección 
de un modelo apropiado dictado por la aplicación. 


w En muchas aplicaciones, un diodo conductor se modela 
considerando que tiene una caída constante de voltaje, por lo 
general de 0.7 V. 
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m Un diodo polarizado para operar a una corriente Jp de cd 
tiene una resistencia »¿= 1 V7/1p a pequeña señal. 


Æ E! diodo de unión de silicio es básicamente una unión pn. 
Ésta unión se forma en un solo cristal de silicio. 


m En silicio tipo p hay una superabundancia de huecos 
(portadores cargados positivamente), mientras que en silicio 


“tipo n los electrones son los abundantes. 


m Se forma una región de agotamiento de portadores en la 
interfaz en una unión pn, con el lado n cargado positivamente 
y el lado p cargado negativamente. La diferencia de voltaje 
resultante se denomina voltaje de barrera. 


m Circula una corriente Jp de difusión en la dirección de 
sentido positivo (llevada por huecos desde el lado p y electro- 
nes desde el lado n), y circula una corriente Zç en dirección 
inversa (llevada por portadores minoritarios generados térmi- 
camente). En una unión a circuito abierto, Ip = {s y el voltaje 


- de barrera se denota por Vo. Vo también recibe el nombre de 


voltaje integral de unión. 


m Al aplicar un voltaje |V] polarizado inversamente a una 
unión pn, se ensancha la región de agotamiento y aumenta el 
voltaje de barrera a(V¿+]W]). La corriente de difusión se reduce 
y circula una corriente neta inversa de (Zs — Ip). 


m Al aplicar un voltaje |V] polarizado directamente a una 
unión pn, se reduce la región de agotamiento y también se 
reduce el voltaje de barrera a (Vo — |M). Aumenta la corriente 
de difusión y circula una corriente neta directa de (Ip — 15). 


m Para un resumen de las relaciones que gobiernan la opera- 
ción física de la unión pn, consulte la tabla 3.1. 


u El modelo de diodo a pequeña señal se presenta en la 
tabla 3.2. 


m El modelo SPICE de diodo se da en la figura 3.50 y la 
tabla 3.3. 
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ProsLemas 


Sección 3.1: El diodo ideal 


3.1 


3.2 


3.3 


3.4 


3.5 


3.6 


Una pila AA de linterna, cuyo equivalente de Théve- 
nin es una fuente de voltaje de 1.5 V y una resistencia 
de 1 ohm, se conecta a los terminales de un diodo 
ideal. Describa dos posibles situaciones que resulten. 
¿Cuáles son la corriente del diodo y voltaje terminal 
cuando (a) la conexión es entre el cátodo del diodo y 
el terminal positivo de la bateria? (b) ¿el ánodo y el 
terminal positivo se conectan? 

Un circuito para probar diodos consta de una batería 
de 9 V, un mecanismo medidor de 1 mA y un resistor 
conectado en serie a dos puntas de prueba, una posi- 
tiva (roja) y una negativa (negra). El circuito se calibra 
de modo que circule una corriente de 1 mA con las 
puntas en corto. Cuando se prueba un circuito forma- 
do por un diodo ideal y un resistor de 3 kQ conectados 
en paralelo, se encuentra que dos lecturas de corriente 
de prueba del circuito dependen de los extremos del 
diodo al que se conectan las puntas roja y negra. 
¿Cuáles son las dos lecturas que se esperan? Para la 
mayor, ¿a qué extremo del diodo (ánodo o cátodo) se 
conecta la punta roja (positiva)? 

Para los circuitos que se ilustran en la figura P3.3 
usando diodos ideales, encuentre los valores de los 
voltajes y corrientes indicados. 

Para los circuitos que se ilustran en la figura P3.4 
usando diodos ideales, encuentre los valores de los 
voltajes y corrientes marcados. . 

Dos diodos ideales, 4 y B, cuyas marcas de ánodo y 
cátodo están ocultas, se conectan en paralelo entre las 
puntas 1 y 2 de un conector de circuito. ¿Cuántas 
formas posibles de conexión hay? ¿Cuántos circuitos 
equivalentes diferentes pueden aparecer entre las pun- 
tas 1 y 2? l 

Tres diodos ideales se conectan en paralelo, con todos 
los cátodos y todos los ánodos unidos, a terminales x 
y y en un circuito en el que la corriente total de diodo 
es 6 A. ¿Cuál corriente circula en cada diodo? ¿Cuál es 
la caída de voltaje en los terminales de cada diodo? Si 
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Streetman, Solid-State Electronic Devices, Prentice- 


Hall, 3a. ed., Englewood Cliffs, NJ, 1990. 


S. M. 


Sze, Semiconductor Devices, Physics and Techno- 


logy, Wiley, Nueva York, 1985. 


D3.7 


D3.8 


3.9 


3.10 


D3.11 


3.12 


los alambres de conexión del diodo no son ideales, 
pero tienen una resistencia de 10 mQ, ¿cuál es el 
voltaje entre los terminales x y y? Si por un error de 
manufactura los alambres de uno de los diodos miden 
el doble de largo de cada uno de los otros, ¿cuál 
corriente circula en cada diodo? Si dos de los diodos 
tienen alambres de 10 mQ, ¿qué voltaje resulta entre 
los terminales x y y? 


Para la compuerta lógica de la figura 3.5(a) suponga 
diodos ideales y niveles de voltaje de entrada de 0 y 
+5 V. Encuentre un valor apropiado para R de modo 
que la corriente necesaria de cada una de las fuentes 
de señal de entrada no exceda de 0.2 mA. 


Repita el problema 3.7 para la compuerta lógica de la 
figura 3.5(b). 

Suponiendo que los diodos de los circuitos de la figura 
P3.9 son ideales, halle los valores de los voltajes y - 
corrientes marcados. 


Suponiendo que los diodos de los circuitos de la figura 
P3.10 son ideales, utilice el teorema de Thévenin para 
simplificar los circuitos y así hallar los valores de las 
corrientes y voltajes marcados, 

Para el circuito rectificador de la figura 3.3(a) haga- 
mos que la onda senoidal de entrada tenga un valor de 
120 V rms y supongamos que el diodo es ideal. 
Seleccione un valor apropiado para R de modo que la 
corriente pico del diodo no excede de 0.1 A. ¿Cuál es 
el máximo voltaje inverso que aparecerá en los termi- 
nales del diodo? 


Considere el circuito rectificador de la figura 3.3 en 
el caso que la fuente de entrada y, tiene una resistencia 


. de fuente R,. Para el caso R, = R y suponiendo que el 


3.13 


diodo es ideal, trace y marque claramente la curva 
característica de transferencia vy contra vy. 


Una onda cuadrada de amplitud 10 V pico a pico y 
cero promedio se aplica a un circuito semejante al de 
la figura 3.3(a) y que utiliza un resistor de 100 (2. 
¿Cuál es el promedio de voltaje de salida que resul- 
ta? ¿Cuál es la corriente pico de diodo? ¿Cuál es el 


3.14 


D3.15 


3.16 


13,17 


promedio de corriente del diodo? ¿Cuál es el máximo 
voltaje inverso en los terminales del diodo? 

Repita el problema 3.13 para la situación en que 
el promedio de voltaje de la onda cuadrada es 2 V, 


mientras que su valor de pico a pico permanece en `’ 


10 V. 
Disefie un circuito para cargar baterias, semejante al 
de la figura 3.4 y que usa un diodo ideal, en que la 
corriente fluye a la batería de 12 V un 20% del tiempo 
y tiene un valor promedio de 100 mA. ¿Qué voltaje 
de onda senoidal de pico a pico se necesita? ¿Qué 
resistencia se requiere? ¿Qué corriente pico de dio- 
do circula? ¿Qué voltaje pico inverso resiste el diodo? 
Si se pueden especificar resistores a'sólo una cifra 
significativa y voltaje de pico a pico' sólo al volt 
más cercano, ¿qué diseño escogería el lector'para 
garantizar la corriente necesaria de carga? ¿Cuál es el 
promedio de corriente de diodo? ¿Cuál es la corriente 
pico de diodo? ¿Cuál voltaje pico inverso resiste el 
diodo? 
El circuito de la figura P3.16 se puede utilizar en un 
sistema de señalización por medio de un-alambre más 
un retorno a tierra común. En cualquier momento, la 
entrada tiene uno de tres valores: +3 V, 0, -3 V. ¿Cuál 
es el estado de las lámparas para cada valor de entra- 
da? (Nótese que las lámparas se pueden conectar 
separadas entre sí, y que hay varios de cada tipo de 
conexión, todos en un alambre.) 
Considere el circuito de la figura P3.17 que incorpora 
versiones acopladas de dos entradas de las compuertas 
OR y AND de diodo de la figura 3.5. 
(a) Encuentre la expresión lógica booleana para Y en 
términos de A, B, C, D que espera se pueda 
alcanzar. A 


Fig. P3.16 


Diodos ideales 


Lámparas 
de 3 V 
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+5V 


Fig. P3.17 


(b) Diseñe el circuito (esto es, encuentre valores 
apropiados para Ro y R4) para satisfacer las si- 
guientes especificaciones: con una carga de 100 
KQ, el voltaje de salida debe ser por lo menos 4 V 
cuando alto, y no mayor de 1 V cuando bajo. 
Reduzca al mínimo las corrientes necesarias de 
la fuente de alimentación. 

(c) Parasudiseño, ¿cuál es la máxima corriente tomada 
de una entrada a 5 V? ¿Cuál es la máxima corriente 
necesaria de la fuente de +5 V para la compuerta 
compuesta misma? ¿Cuál es la mínima? 


210 
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Sección 3.2: Curvas características terminales 
de diodos de unión 


3.18 


3.19 


3.20 


3.22 


3.23 


¿A qué voltaje de sentido directo conduce un diodo 
una corriente igual a 1000 Iş, para el que n = 2? En 
términos de fs, ¿cuál corriente circula en el mismo 
diodo cuando su voltaje de polarización directa es 
0.7 V? 

Un diodo para el que la caída de voltaje directo es 
0.7 V a 1.0 mA y para el que n = 1 se opera a 0.5 V. 
¿Cuál es el valor de la corriente? 

Se encuentra que un diodo en particular, para el que 
n= 1, conduce 3 mA con un voltaje de unión de 0.7 V. 
¿Cuál es su corriente de saturación 15? ¿Cuál corriente 
circulará en este diodo si el voltaje de unión se eleva 
a0.71 V?¿A0.8 V? ¿Si el voltaje de unión se reduce a 
0.69 V? ¿A 0.6 V? ¿Qué cambio en el voltaje de unión 
aumentará la corriente de diodo en un factor de 10? 
Un diodo en particular conduce 1 A a un voltaje de 
unión de 0.65 V y 2 A a un voltaje de unión de 0.67 V. 
¿Cuáles son sus valores de n e Is? ¿Cuál corriente 
circulará si su voltaje de unión es 0.7 V? 

El circuito de la figura P3.22 utiliza tres diodos idén- 
ticos con n= 1 e Is= 107'* A. Encuentre el valor de la 
corriente / necesaria para obtener un voltaje de salida 
Vo = 2 V. Si una corriente de 1 mA es tomada del 
terminal de salida por la carga, ¿cuál es el cambio en 
el voltaje de salida? 

Un diodo de unión es operado en un circuito en que es 
alimentado con una corriente constante /. ¿Cuál es el 
efecto en el voltaje de sentido directo del diodo si 
un diodo idéntico se conecta en paralelo? Suponga 
n=1. i 


Fig. P3.22 


3.24 


3.25 


3.26 


*3.27 


Se encuentra que un diodo medido a dos corrientes de 
operación, 0.2 mA y 10 mA, tiene voltajes correspon- 
dientes de 0.650 y 0.750 V. Encuentre los valores de 
ne Ls. N N 

En el circuito que se muestra en la figura P3.25, ambos 
diodos tienen z = 2, pero D; tiene diez veces el área de 
unión de D,. ¿Cuál valor de V resulta? Para obtener un 
valor para V.de 50 mV, ¿cuál corriente J, es necesaria? 
Para el circuito que se muestra en la figura P3.26, 
ambos diodos son idénticos, conduciendo 10 mA a 
0.7 V y 100 mA a 0.8 V. Encuentre el valor de R, para 


. el que V= 50 mV. 


El circuito que se muestra en la figura P3.27 utiliza 
diodos idénticos para los que Jp = 1 mA a Vp=0.7 V con 
n= 1. A 20%, el voltaje V se mide con un instrumento 
de muy alta resistencia y es de 0.1 V. ¿Por qué factor 
rebasa fs la corriente inversa de fuga de estos diodos? 
Estime el valor de V cuando la temperatura se eleve 50°C. ` 


I 
10 mA 
D, D, 
= + 
R v 
Fig. P3.26 


+10V 


D, 


V 


Fig. P3.27 


3.28 


*3.29 


*3.30 


Cuando se aplica una corriente de 10 A a un diodo en 
particular, se encuentra que el voltaje de unión se 
convierte de inmediato en 700 mV. Sin embargo, a 
medida que la potencia que se disipa en el diodo 
aumenta su temperatura, se encuentra que el voltaje 
se reduce y finalmente llega a 600 mV. ¿Cuál es la 
elevación aparente en la temperatura de la unión? 
¿Cuál es la potencia disipada en el diodo en su estado 
final? ¿Cuál es la elevación de temperatura por watt 
de disipación de potencia? (Esto recibe el nombre de 
resistencia térmica.) 

Un diseñador de un instrumento que debe operar en 
un amplio intervalo de voltaje de alimentación, al 
observar que la caída de voltaje de unión de un dio- 


do es relativamente independiente de la corriente de 


unión, considera el uso de un diodo grande para crear 
un voltaje pequeño relativamente constante. Dispone 
de un diodo de potencia, para el que la corriente 
nominal a 0.8 V es 10 A. Además, tiene razón para 
creer que n = 2. Para esta fuente de corriente disponi- 
ble, que varía de 0.5 a 1.5 mA, ¿qué voltaje de 
unión podría esperar? ¿Qué cambio adicional de vol- 
taje podría esperar para una variación de temperatura 
de + 20°C? 

Como altemativa para el método sugerido en el 
problema 3.29, el diseñador considera un segun- 


do procedimiento para producir un pequeño voltaje . 


relativamente constante desde una fuente variable de 
corriente: se apoya en su capacidad para hacer copias 
bastante precisas de cualquier pequeña corriente de 
que dispone (en un proceso denominado reflejo de co- 
rriente). Se propone utilizar esta idea para alimentar 
dos diodos de diferentes áreas de unión con la misma 
corriente, y para medir su diferencia de voltaje de 
unión. Dispone de dos tipos de diodos, con los que un 
voltaje de unión de 0.7 V conduce 0.1 mA y 1 A, 
respectivamente. Ahora, para idénticas corrientes de 
0.5 a1.5 mA alimentadas a cada diodo, ¿cuál intervalo 
de voltajes de diferencia resulta? ¿Cuál es el efecto de 
un cambio de temperatura de + 20°C en esta distribu- 
ción? Suponga n = 1. 
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Sección 3.3: Operación física de diodos 


Nota: Si se hacen necesarios los valores de parámetros en 
particular o constantes físicas y los valores no se expresan, 
consulte la tabla 3.1. 


3.31 


3.32 


3.33 


3.34 


3.35 


Encuentre valores para la concentración de portadores 
intrínsecos n; para el silicio a -70%C, 0°C, 20°C, 100°C 
y 125°C. 

Se inyectan huecos constantemente en una región de 
silicio tipo n (conectado a otros dispositivos cuyos 


"detalles no son importantes para esta pregunta). En el 


estado estable, se crea el perfil de concentración de 
exceso de huecos que se muestra en la figura P3.32 en 
la región de silicio tipo n. Aquí, “exceso” significa 
arriba de la concentración po. Si Np = 10%/cm*, n; = 
1.5 x 10'/cm', y W= 5 pm, encuentre la densidad de 
la corriente que circulará en la dirección x. 


Haga contrastar las velocidades de desplazamiento de 
electrones y huecos a través de una capa de 10 ym 
de silicio intrínseco en cuyos terminales se aplica un 
voltaje de 1 V. Sea p = 1350 cm?/Vs y pp = 480 
cm?/Vs. 


Encuentre la circulación de corriente en una barra de 
silicio de 10 ¡um de longitud, de 5 um x 5 um de sec- 
ción transversal y que tiene densidades de electrones 
libres y de huecos de 10%/cm* y 10'/cm', respectiva- 
mente, con 1 V aplicado punta con punta. Utilice y, = 
1350 cm?/Vs y up = 480 cm?/Vs. 


En una barra de 10 ¡zm de largo de silicio contaminado 
con donantes, ¿qué concentración de donantes es ne- 
cesaria para obtener una densidad de corriente de 1 
mA/ um? en respuesta a un voltaje aplicado de 0.5 V? 
Nota: Aun cuando las movilidades de portadores cam- 
bian con la concentración de contaminación (véase la 
tabla asociada con el problema 3.37), como primera 
aproximación se puede suponer que y, es constante y 
utiliza el valor para silicio intrínseco, 1350 cm”/Vs. 


región n 


Fig. P3.32 
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3.36 


3.37 


` Concentración Un lo 


contaminación ` 


Intrínseco 


10! 
10” 
101 
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En una capa de silicio contaminada con fósforo con 
concentración de impurezas de 10'/cm*, encuentre la 
concentración de huecos y electrones a 300 K y 400 K. 
Tanto la movilidad.como la difusividad de portadores 
se reduce a medida que aumenta la concentración de 
silicio. La-siguiente tabla contiene unos pocos puntos 
de información para 4n y 4p Contra la concentración 
contaminante. Utilice la relación de Einstein para 
obtener el valor correspondiente para D, y Dp. ` 


D, D, 


de 


cmê/Vs cmêĉ/s cm?/s 


cmê/Vs 


480 
400 
260 
150 


1350 
1100 
700 
360 


- 3.38 


3.39 


3.40 


3.41 


Calcule el voltaje integral de una unión en la que las 


regiones p y n están contaminadas igualmente con 
101 átomos/cm*. Suponga n, ~ 10'/cm?. Sin voltaje 
externo aplicado, ¿cuál es el ancho de la región de 
agotamiento, y a qué distancia se extiende en las 
regiones p y n? Si el área transversal de la unión es 
100 um’, encuentre la magnitud de carga almacenada 
en cualquiera de los lados de la unión y calcule la 
capacitancia C, de la unión. 

Si, para una unión en particular, la concentración de 
aceptantes es 10'/cm? y la de donantes es 10'/cm', 
encuentre el voltaje integral de la unión. Suponga 
ni = 10'/cm?. También encuentre el ancho de la re- 
gión de agotamiento (Wago) y su magnitud en cada 
una de las regiones p y n cuando la unión se polariza 
inversamente con Va = 5 V. A partir de este valor de 
polarización inversa, calcule la magnitud de la carga 
almacenada a cada lado de la unión. Suponga que el 
área de la unión es de 400 um”. También calcule C. 
Estime la carga total almacenada en una capa de 
agotamiento de 0.1 um en un lado de una unión 
de 10 ym x 10 um. La concentración de contamina- 
ción en ese lado de la unión es 10'/cmi. 

Combine las ecuaciones (3.21) y (3.22) para hallar q; 
en términos de Vp. Diferencie esta expresión para 
hallar una expresión para la capacitancia C, de la 
unión. Demuestre que la expresión encontrada “es 
la misma que la del resultado obtenido por medio 
de la ecuación (3.24) en combinación con la ecuación 
(3.22). 


3.42 


3.43 


3.44 


3.45 


**3.46 


Para una unión en particular para la que Cjo = 0.5 pF, 
V = 0.8 V y m = 1/3, encuentre la capacitancia a 
voltajes de polarización inversa de 1 y 10V. 

Un diodo de ruptura de avalancha, para el que el 
voltaje de ruptura es de 10 V, tiene una disipación 
nominal de potencia de 0.25 W. ¿Cuál corriente de 
operación continua eleva la disipación a la mitad del 
máximo valor? Si ocurre la ruptura durante sólo 10 ms 
en cada 20 ms, ¿qué promedio de corriente de ruptura 
se permite? 

En una unión pn polarizada directamente, demuestre 
que la razón entre la componente de corriente debida 
a inyección de huecos en la unión y la componente 
debida a inyección de electrones está dada por 


Evalúe esta relación para el caso N4 = 10'%cm?, Np = 
10'/cm*, La = 5 ym, L, = 10 ym, D, = 10 cm?/s, 
D, = 20 cni*/s, y de aquí encuentre Z, e I, para el caso 
en que el diodo esté conduciendo una corriente posi- 
tiva J= 1 mA. 

Un diodo p* —n es aquel en el que la concentración de 
contaminación de la región p es mucho mayor que la 
de la región n. En un diodo de este tipo, una corriente 
positiva se debe principalmente a la inyección de 
huecos en la unión. Demuestre que 


D ; 
Ixhp=Ami a E- 1) 


Para el caso específico en que Np= 5 x 10/cm?, D, = 
10 cm?/s, 7, = 0.1 us y A = 10° um”, encuentre Is y 
el voltaje Y obtenido cuando 7 = 0.1 mA. Suponga 
operación a 300 K donde n,= 1.5x 10'/cm?. También 
calcule el exceso de carga de portadores minoritarios 
y el valor de la capacitancia de difusión a J= 0.1 mA. 
Un diodo de base corta es aquel en donde los anchos 
de las regiones p y n son mucho menores que L, y Lp, 
respectivamente. En consecuencia, la distribución de 
exceso de portadores minoritarios en cada región es 
una recta en el lugar de los exponenciales que se 
muestran en la figura 3.17. 

(a) Para el diodo de base corta, trace una figura co- 
rrespondiente a la figura 3.17, y suponga, como 
en la figura 3.17, que N4 > Np. 

Siguiendo una derivación semejante a la dada en 
la página 152, demuestre que si los anchos de las 
regiones p y n se denotan por W, y W,,, entonces 


(b) 


1= Agr; paa Di 


vv, 
O,- Na W- e A 


Wn- xn) 


Q= D, L 


R 


1 
2 
1 
3 para Wn > Xn 


m? 
D” 


(c) También, suponiendo Q = Q,, I = [,, demuestre 


que 
zT 
Ca = A 
1 WE 
donde - T= D, 


(d) Si un diseñador desea limitar C4 a 10 pF a I = 
1 mA, ¿cuál sería W,,? Suponga D, = 10 cm?/s. 


* Sección 3.4: Análisis de circuitos con diodos 


*3.47 


3.43 


Considere el análisis gráfico, del circuito de diodos de la 
figura 3.18 con Vpp= 1 V, R= 1 KQ y un diodo que tiene 
ls = 107 A y n= 1. Calcule un pequeño número de 
puntos de la curva característica del diodo en la vecindad 
en donde se espera que la línea de carga la corte, y utilice 
un proceso gráfico para refinar su estimación de la 
corriente del diodo. ¿Qué valor de corriente y voltaje de 
diodo se encuentra? Analiticamente, halle el voltaje co- 
rrespondiente a su estimación de corriente. ¿En cuánto 
difiere del valor estimado gráficamente? 

Utilice el procedimiento de análisis iterativo para 


. determinar la corriente y el voltaje del diodo del 


3.49 


D3.50 


3.51 


circuito de la figura 3.18 para Vpp = 1 V, R=1kQ y 
un diodo que tiene /s=10'Ayn=1. 
Un diodo de 1 mA (es decir, que tiene vp = 0.7 V a 


_1p = 1 mA) se conecta en serie con un resistor de 


200 Q a una fuente de 1.0 V. 

(a) Dé una estimación aproximada de la corriente 
del diodo que espera. 

(b) Si el diodo está caracterizado por n = 2, estime 
la corriente del diodo de manera más precisa por 
medio de análisis iterativo. 

Suponiendo la disponibilidad de diodos para los que 

up = 0.7 Vaip=1mA y n= 1, diseñe un circuito 

que utilice cuatro diodos conectados en serie, en serie 
con un resistor R conectado a una fuente de alimenta- 
ción de 15 V. El voltaje en los terminales de la cadena 

de diodos debe ser de 3.0 V. 

Encuentre los parámetros de un modelo lineal por partes 

de un diodo para el que vp = 0.7 Vaip=1mAyn=2. 

El modelo debe ajustar exactamente a 1 mA y 10 mA. 


3.52 


3.53 


3.54 


3.55 


D3.56 


3.57 


3.58 


3.59 
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Calcule el error en milivolts al predecir vp usando el 
modelo lineal por partes a ip = 0.5, 5 y 14 mA. 

“Por medio de una copia de la curva del diodo presentada 
en la figura 3.20, aproxime la curva característica del 
diodo usando una recta que sea exactamente igual a la 
curva característica del diodo tanto a 10 mA como a 1 
mA. ¿Cuál es la pendiente? ¿Cuál es rp? ¿Cuál es Vm? 
Sobre una copia de las curvas características del diodo 
presentadas en la figura 3.20, dibuje una recta de carga 
correspondiente a un circuito externo formado por una 
fuente de voltaje de 0.9 V y un resistor de 100 ohms. 
¿Cuáles son los valores de caída de diodo y corriente ` 
de malla que el lector estima por medio de: 

(a) las curvas características reales del diodo? 

(b) el modelo de dos segmentos que se muestra? 

El diodo cuya curva característica se muestra en la 
figura 3.23 debe ser operado a 10 mA. ¿Cuál sería una 
selección probable de voltaje adecuado para un mo- 
delo de caída constante de voltaje? 

Un diodo modelado por la aproximación de 0.1 V/década 
Opera en un circuito serie con R y V. Un diseñador, que 
considera utilizar un modelo de voltaje constante, no está 
seguro de usar 0.7 o 0.5 V de Vp. ¿Para qué valor de V 
es la diferencia de sólo 1%? Para V = 2 y R= 1 KQ, 
¿Cuáles dos corrientes resultarían por el uso de los dos 
valores de Vp? 

Una diseñadora tiene un número relativamente grande 
de diodos para los que una corriente de 20 mA circula 
a 0.7 V y la aproximación de 0.1 V/década es relati- 
vamente buena. Por medio de una fuente de corriente 
de 10 mA, ella desea crear un voltaje de referencia de 
1.25 V. Sugiera una combinación de diodos en serie y 
paralelo que hagan el trabajo tan bien como sea posi- 
ble. ¿Cuántos diodos se necesitan? ¿Qué voltaje es el 
que en realidad se obtiene? 

Considere el circuito rectificador de media onda de la 
figura 3.3(a) con R= 1 KQ y que el diodo tiene las curvas 
características y el modelo lineal por partes que se mues- 
tra en la figura 3.20 (Vm = 0.65 V, rp = 20 Q). Analice 
el circuito rectificador por medio del modelo lineal por 
partes para el diodo y encuentre asi el voltaje de salida 
vo como función de v;. Trace la curva característica de 
transferencia uy contra y; para 0 < v; < 10 V. Si ves una 
senoide con amplitud pico de 10 V, trace y marque 
claramente la forma de onda de vo. 

Resuelva los problemas del ejemplo 3.2 usando el 
modelo de diodo de caída constante de voltaje (Vp = 
0.7 V). 

Para los circuitos que se muestran en la figura P3.3, 
usando el modelo de diodo de caida constante de 
voltaje (Vp = 0.7 V), encuentre los voltajes y corrien- 
tes indicados. 
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Para los circuitos que se muestran en la figura P3.4, 
usando el modelo de diodo de caída constante de 
voltaje (Vp = 0.7 V), encuente los voltajes y corrien- 
tes indicados. 

Para los circuitos de la figura P3.9. usando el modelo 
de diodo de caida constante de voltaje (Vp = 0.7 V), 
encuentre los valores de las corrientes y voltajes mar- 
cados. 

Para los circuitos de la figura P3.10, utilice el teorema 
de Thévenin para simplificar los circuitos y hallar los 
valores de las corrientes y voltajes marcados. Suponga 
que los diodos se pueden representar por el modelo de 
caída constante de voltaje (Vp =0.7 V). 

Repita el problema 3.11, representando al diodo por 
su modelo de caída constante de voltaje (Vp = 0.7 V). 
¿Qué tan diferente es el diseño resultante? 


Repita el problema del ejemplo 3.1 suponiendo queel 
- diodo tiene 10 veces el área del dispositivo cuyas 


curvas características y modelo lineal por partes se 
muestran en la figura 3.20. Represente el diodo por su 
modelo lineal por partes (up = 0.65 + 2ip). 
Para el circuito que se muestra en la figura P3.65, 
utilice el modelo de caída constante de voltaje (0.7 V) 
para cada diodo conductor y demuestre que la curva 
característica puede describirse por medio de 
para —4.65 <u < 4.65 V,  .vo= uR 

para vy 2 +4.65 V, vo = +4.65 V; 

para v; < —4.65 V, vo = 74.65 V. 


+10 V 


—l10 V 


Fig. P3.65 


Sección 3.5: El modelo a pequeña señal 
y su aplicación 


3.66 Se dice que el modelo a pequeña señal es válido para 
variaciones de voltaje de unos 10 mV. ¿A qué porcen- 
taje de cambio de corriente corresponde esto (consi- 
dere señales tanto positivas como negativas) para 
(a) n=1? 

(b) n=2? 

3.67 ¿Cuáles laresistencia incremental de 10 diodos de 1 mA 
conectados en paralelo y alimentados con una corriente 
de cd de 10 mA. Sea n=2. (Un diodo de 1 mA es aquel 
que tiene una caída de 0.7 V a una corriente de 1 mA.) 

*3.68 Considere el circuito regulador de voltaje que se mues- 
tra en la figura 3.28. El valor de R se selecciona para 
obtener un voltaje de salida Vo (en los terminales del 

diodo) de 0.7 V. 

(a) Utilice el modelo a pequeña señal de diodo para 
demostrar que el cambio en voltaje de salida 
correspondiente a un cambio de 1 V en V* es 

AVo _ nVvr 

AV? V*+nV7-0,7 
Esta cantidad se conoce como regulación de 
línea y suele expresarse en mV/V. 

(b) Generalice la expresión anterior para el caso de 
m diodos conectados en serie y el valor de R 
ajustado de modo que el voltaje en los terminales 
de cada diodo sea 0.7 V (y Vo = 0.7m volts). 

(c) Calcule el valor de la regulación de línea para el 
caso V* = 10 V (nominalmente), (i)m = 1; (ii) m 
= 3, Utilice n = 2. 

D*3.69 Considere el circuito regulador de voltaje que se muestra 
en la figura 3.28 con la condición de que una corriente 
de carga 1, se toma del terminal de salida. Denote por Vo 
el voltaje de salida (en los terminales del diodo). 

(a) Si el valor de J; es suficientemente pequeño de 
modo que el cambio correspondiente, en el vol- 
taje de salida del regulador AVọ, es suficiente- 
mente pequeño para justificar el uso del modelo 
a pequeña señal de diodo, demuestre que 

pla =— (ralIR) 
L 
Esta cantidad se conoce como regulación de 
carga y suele expresarse en mV/mA. 

(b)- Si el valor de R se selecciona de modo tal que 
cuando no haya carga el voltaje en los terminales 
del diodo es 0.7 V y la corriente del diodo es Jp, 


demuestre que la expresión derivada en (a) se ` 


convierte en 
AYVo_ nV;  Y*-07 


L lo V*-0.7+nVr 


Seleccione el mínimo valor posible para Ip que 
resulte en una regulación de carga <5 mV/mA. 
Suponga n = 2. Si V” es nominalmente 10 V, 
¿qué valor de R se requiere? También especi- 
fique el diodo necesario. 

(c) Generalice la expresión derivada en (b) para el 
caso de m diodos conectados en serie en R ajus- 
tada para obtener Vo = 0.7m volts sin carga. ' 


*3.70 En el circuito que se muestra en la figura P3.70, I es 


una corriente de cd y u, es una señal senoidal. El 
condensador C es muy grande; su función es acoplar 


la señal al diodo e impedir que la corriente de cd : 


penetre en la fuente de señales. Utilice el modelo 
a pequeña señal de diodo para demostrar que la com- 
ponente de señal del voltaje de salida es 


EA nV; 
e $ nVr+ 1R, 


Si y, = 10 mV, encuentre v, para J = 1 mA, 0.1 mA 
y l pA. Sea R, = 1 KQ y n = 2. ¿A qué valor de J se 
hace vo la mitad de u,? Nótese que este circuito 
funciona como un atenuador de señales con el factor 
de atenuación controlado por el valor de la corriente 
I de cd. Í 


*3.71 Para el circuito de la figura P3.70, sustituya el diodo 


por su resistencia a pequeña señal, y así trace el cir- 
cuito para calcular la función de transferencia V,/V,, 
suponiendo que y, es una senoide de pequeña ampli- 
tud (menos de 10 mV) y frecuencia w. Encuentre una 
expresión para fag en términos de la corriente 7 de 
polarización. Si 7 debe variar entre 10 yA y 1 mA, 
encuentre el valor de C necesario para asegurar que 
fas es alo sumo 100 Hz. ¿Cuál es el intervalo de fag 
obtenido? i 


Fig. P3.70 
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vo 
C 
| 10 nF 
Un p 


Fig. P3.72 


*3.72 En el circuito que se muestra en la figura P3.72, J es 
una corriente de cd y v; es una señal senoidal con 
pequeña amplitud (menos de 10 mV) y una frecuencia 
de 100 kHz. Si se representa el diodo por su resisten- 
cia ry a pequeña señal, que es una función de /, trace 
el circuito para determinar el voltaje senoidal de salida 
V,, y así halle el desplazamiento de fase entre Y, y Vo. 
Encuentre el valor de 7 que dará un desplazamiento de 
fase de —45", y encuentre el intervalo de desplaza- 
miento de fase alcanzado a medida que / varía de 0.1 
a 10 veces este valor. Suponga n = 1. i 


D*3.73 Un regulador de voltaje, formado por dos diodos en 


serie alimentados con una fuente de corriente constan- 
te, se utiliza como reemplazo para una sola pila de 
carbón y zinc de 1.5 V de voltaje nominal. La corriente 
de carga del regulador varía de 2 a 7 mA. Se dispo- 
ne de fuentes de corriente constante de 5, 10 y 15 mA. 
¿Cuál escogería el lector, y por qué? ¿Qué cambio en 
voltaje de salida resultaría cuando varía la corriente 
de carga en toda su escala? Suponga que los diodos 
tienen n =2. 


Sección 3.6: Operación en la región inversa 
de ruptura; diodos Zener 


3.74 Un diodo Zener de 9.1 V, caracterizado a una Izr de 
25 ma, tiene un voltaje de rodilla de 0.95 Vz a una 
corriente de rodilla de 5% de 77. Considere dos mo- 
delos de batería y resistor, y encuentre r, y Vzo para 
cada: 

(a) uno cuya curva característica pase por los puntos 
(Va, Izr) y (Vzxo l2x). 

(b) uno que pase por el punto (Vz, Izr), pero con 
la mitad de la resistencia Zener que interviene 
en (a). 
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Un diseñador necesita un regulador en derivación 
de unos 20 V. Dispone de dos clases de diodos Ze- 
ner: dispositivos de 6.8 V con r, de 10 Q y dispositi- 
vos de 5.1 V con r, de 30 Q. Para las dos opciones 
posibles, encuentre la regulación de carga. En este 
cálculo desprecie el efecto de la resistencia R de 
regulador. 

Un regulador en derivación que utiliza un Zener con 
una resistencia incremental de 4 Q se alimenta a través 
de un resistor de 82 Q. Si la fuente bruta cambia en 
1.4 V, ¿cuál es el cambio correspondiente en el voltaje 
regulado de salida? 

Un diodo Zener de 9.1 V exhibe su voltaje nominal a 
una corriente de prueba de 28 mA. A esta corriente, la 


- resistencia incremental se especifica como 5 Q. En- 


cuentre Vx del modelo Zener. Encuentre el voltaje 
Zener a una corriente de 10 mA y a 100 mA. 

Dé dos diseños de reguladores en derivación utilizan- 
do el diodo Zener 1N5235, que se especifica como 
sigue: V¿= 6.8 V y r. = 5 Q para Iz = 20 mA; al = 
0.25 mA (más cerca de la rodilla) ». = 750 Q. Para 
ambos diseños, el voltaje de alimentación es nominal- 
mente 9 V y varía en + 1 V. Para el primer diseño, 
suponga que la disponibilidad de corriente de alimen- 
tación no es problema y por lo tanto opere el diodo a 
20 mA. Para el segundo diseño, suponga que la co- 
rriente de la alimentación bruta es limitada y, por lo 
tanto, el usuario se ve forzado a operar el diodo a 
0.25 mA. Para fines de estos diseños iniciales suponga 
que no hay carga. Para cada diseño, encuentre el valor 
de R y la regulación de línea. 

Un regulador en derivación semejante al que se mues- 
tra en la figura 3.33 utiliza un diodo Zener de 9.1 V 
para el que Vz = 9.1 V a Jz = 9 mA, conr.=30Q e 
Izę = 0.3 mA. El voltaje disponible de la fuente de 
15 V puede variar hasta en ún +10%. Para este diodo, 
¿Cuál es el valor de Vz? Para una resistencia nominal 
de carga R; de 1 KQ y una corriente nominal Zener de 
10 mA, ¿qué corriente debe circular en la resistencia 
R de alimentación? Para el valor nominal de voltaje 
de alimentación, seleccione un valor para el resistor 
R, especificado a una cifra significativa, para obtener 
por lo menos esa corriente. ¿Cuál voltaje nominal de 
salida resulta? Para un cambio de +10% en el voltaje 
de.alimentación, ¿cuál variación en voltaje de salida 
resulta? Si la corriente de carga se reduce en 50%, 
¿qué aumento en Vo resulta? ¿Cuál es el mínimo valor 
de resistencia de carga que se puede tolerar mientras 
se mantiene la regulación cuando el voltaje de alimen- 
tación es bajo? ¿Cuál es el posible voltaje de salida 
que resulta? Calcule valores para la regulación de 
línea y para la regulación de carga para este circuito, 


D*3.80 


usando los resultados numéricos obtenidos en este 

problema junto con las ecuaciones (3.60) y (3.61). 

Se requiere diseñar un regulador Zener en derivación 

para obtener un voltaje regulado de unos 10 V. El 

Zener de 10 V y 1 W disponible, tipo 1N4740, se 

especifica que tiene una caída de 10 V a una corriente 

de prueba de 25 mA. A esta corriente su r; es 7 Q. La 
alimentación bruta disponible tiene un valor nominal 
de 20 V pero puede variar hasta en 425%. Es necesario 

que el regulador alimente una corriente de carga de 0 

a 20 mA. Diseñe para una corriente minima Zener de 

5 mA. ` 

(a) Encuentre Vz. 

(b) Calcule el valor necesario de R. 

(c) Encuentre la regulación de línea. ¿Cuál es el 
cambio en Vo expresado como porcentaje, co- 
rrespondiente al cambio de +25% en Vs? 

(d) Encuentre la regulación de carga. ¿En qué por- 
centaje cambia Vo de la condición sin carga a la 
de plena carga? 

(e) ¿Cuál es la máxima corriente que el Zener de su 
diseño puede ser capaz de conducir? ¿Cuál es la 
disipación de potencia Zener en esta condición? 


Sección 3.7: Circuitos rectificadores 


3.81 


3.82 


3.83 


Considere el circuito rectificador de media onda de la 
figura 3.37(a) con el diodo polarizado inversamente. 
Sea us una senoide con amplitud de 20 V pico, y sea 
R = 2 KQ. Utilice el modelo de diodo de caída cons- 
tante de voltaje con Vp = 0.7 V. 

(a) Trace la curva característica de transferencia. 


“(b) Trace la onda de vo. 


(c) Encuentre el valor promedio de vo. 
(d) Encuentre la corriente pico del diodo. 
(e) Encuentre el voltaje inverso de pico del diodo. 


Por medio de la curva característica exponencial del 


diodo, demuestre que para Us y Uy, ambos mayores de 
cero, el circuito de la figura 3.37(a) tiene la curva 
característica de transferencia 


Vo = Us Upla ip= 1 mA)—n Vr In (vo R) 


donde us y vo son en volts y R en KQ. 

Considere un circuito rectificador de media onda con 

entrada de onda triangular de 16 V pico a pico de 

amplitud y cero promedio, con R= 1 kQ. Suponga que 

el diodo se puede representar por el modelo lineal por 
s con Vm = 0.65 V y rp = 20 Q. Encuentre el 

valor promedio de vo. 


+ 


:120 V(rms) 
60 Hz 


Fig. P3.91 


3.84 Para un circuito rectificador de media onda con R = 


3.85 


3.86 


3.87 


1 KQ que utiliza un diodo cuya caída de voltaje es 
0.7 V a una corriente de 1 mA y exhibe uh cambio de 
0.1 V por década de variación de corriente, encuentre 
los valores del voltaje de entrada al rectificador co- 
rrespondiente a vo = 0.1, 0.5, 1, 2, 5 y 10 V. Trace la 
curva característica de transferencia del rectificador. 
Un circuito rectificador de media onda con una car- 
ga de 1 kQ opera desde una toma domiciliaria de 
120 V (rms) y 60 Hz, por medio de un transformador 
reductor de 10 a 1. Utiliza un diodo de silicio que se 
puede modelar para tener una caída de 0.7 V para 
cualquier “corriente. ¿Cuál es el voltaje pico de la 
salida rectificada? ¿Durante qué fracción del ciclo 
conduce el diodo? ¿Cuál es el promedio de voltaje 
de salida? ¿Cuál es el promedio de corriente en la 
carga? ES 

Un circuito rectificador de onda completa con una 
carga de 1 kQ opera desde una toma domiciliaria de 
120 V (rms) y 60 Hz, alimentado por medio de un 
transformador con razón de 5 a 1 y devanado secun- 
dario con derivación central. Utiliza dos diodos de 
silicio que se pueden modelar para tener una caída 
de 0.7 V para todas las corrientes. ¿Cuál es el voltaje 
pico de la salida rectificada? ¿Durante qué fracción de 
un ciclo conduce cada diodo? ¿Cuál es el promedio 
de voltaje de salida? ¿Cuál es el promedio de corriente 
en la carga? Poe 

Un circuito rectificador de onda completa en puente, 
con una carga de 1 kQ, opera desde una toma domi- 
ciliaria de 120 V (rms) y 60 Hz, por medio de un 
transformador reductor de 10 a 1 que tiene un deva- 
nado secundario. Utiliza cuatro diodos, cada uno de 
los cuales se puede modelar para tener una caída 
de 0.7 V para cualquier corriente. ¿Cuál es el valor 
pico del voltaje rectificado en los terminales de la 
carga? ¿Durante qué fracción de un ciclo conduce 
cada diodo? ¿Cuál es el promedio de voltaje en los 
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terminales de la carga? ¿Cuál es el promedio de co- 
rriente que pasa por la carga? 


D3.88 Es necesario diseñar un circuito rectificador de onda 


completa por medio del circuito de la figura 3.38 para 
obtener un promedio de voltaje de salida de 

(a) 10V, 

(b) 100V. 

En cada caso encuentre la relación necesaria de vuel- 
tas del transformador. Suponga que un diodo conduc- 
tor tiene una caída de voltaje de 0.7 V. El voltaje de 
ca de la línea es de 120 V rms. 


D3.89 Repita el problema 3.88 para el circuito rectificador 


en puente de la figura 3.39. 


D3.90 Considere el rectificador de onda completa de la figu- 


ra 3.38 cuando la relación de vueltas del transforma- 
dor es tal que el voltaje en los terminales de todo el 
devanado secundario es 24 V rms. Si el voltaje de 
entrada de la línea de ca (120 V rms) fluctúa hasta en 
110%, encuentre el necesario voltaje inverso de pico 
(PIV) de los diodos. (Recuerde usar un factor de 
seguridad en su diseño.) 


*3.91 El circuito de la figura P3.91 ejecuta un rectificador 


de salida complementaria. Trace y marque con clari- 
dad las ondas de v y vo. Suponga una caída de 
"0.7 V en los terminales de cada diodo conductor. Si la 
magnitud del promedio de cada salida debe ser de 
15 V, encuentre lá amplitud necesaria de la onda se- 
noidal en los terminales de todo el devanado secunda- 
rio. ¿Cuál es el PIV de cada diodo? 


3.92 Aumente el circuito rectificador del problema 3.85 


con un condensador seleccionado para obtener un 
voltaje pico a pico de rizo de (i) 10% del pico de salida, 
(11) 1% del pico de salida. En cada caso, 

(a) ¿Cuál promedio de voltaje de salida resulta? 
(b) ¿Cuál fracción del ciclo conduce el diodo? 

(c) ¿Cuál es el promedio de corriente del diodo? 
(d) ¿Cuál es la corriente pico del diodo? 


218 


3.93 


3.94 


D*3.95 


D*3.96 


D*3.97 


*3.98 
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Repita el problema 3.92 para el rectificador del pro- 


blema 3.86. 

Repita el problema 3.92 para el rectificador del pro- 
blema 3.87. . 

Se requiere utilizar un rectificador de picos para dise- 
ñar una fuente de alimentación que proporcione un 
promedio de voltaje de salida de cd de 15 V en el que 
se permite un máximo de +1 V de rizo. El rectificador 
alimenta una carga de 150 Q y es alimentado desde el 
voltaje de línea (120 V rms, 60 Hz) a través de un 
transformador. Los diodos disponibles tienen caída de 
0.7 V cuando conducen. Si el diseñador opta por el 
circuito de media onda: 

(a) Especifique el voltaje rms que debe aparecer en 
el secundario del transformador. 

Encuentre el valor necesario del condensador de 
filtro. 

(c) Encuentre el máximo voltaje inverso que apare- 
cerá en los terminales del diodo, y especifique el 
valor nominal del voltaje inverso de pico (PIV) 
del diodo. 

Calcule el promedio de corriente que circula por 
el diodo durante la conducción. 

(e) Calcule la corriente pico del diodo. 

Repita el problema 3.95 para el caso que el diseñador 
opte por un circuito de onda completa que utilice un 
tranformador con derivación central. y 
Repita el problema 3.95 para el caso en el que el 
diseñador opte por un circuito rectificador de onda 
completa en puente. 

Considere un rectificador de pico de media onda 
alimentado con un voltaje vs de onda triangular con 


(b) 


(d) 


D*3.99 


amplitud de 20 V pico a pico, cero promedio y una 
frecuencia de 1 kHz. Suponga que el diodo tiene 
una caída de 0.7 V cuando conduce. Sea R= 100 Q la 
resistencia de carga y C = 100 uF el condensador de 
filtro. Encuentre el promedio de voltaje de salida, el 
intervalo de tiempo durante el que el diodo conduce, 
el promedio de corriente del diodo durante la conduc- 
ción y la máxima corriente del diodo. 

Considere el circuito de la figura P3.91 con dos conden- 
sadores de filtro iguales conectados en los terminales de 
los resistores de carga R. Suponga que los diodos dispo- 
nibles exhiben una caída de 0.7 V cuando conducen. 
Diseñe el circuito para obtener un voltaje de salida de 
+15 V de cd con un rizo pico a pico no mayor de 1 V. 
Cada fuente debe ser capaz de producir 200 mA de 
corriente de cd a su resistor de carga R. Especifique 
completamente los diodos y el transformador. 


Sección 3.8: Circuitos limitadores y niveladores 


3.100 


3.101 


3.102 


+3V 


Ur Vo 


ikQ 
(a) 
1kQ 


Ur Vo 


(c) 
Fig. P3.100 


+3 V 


Ur vo 


1kQ 


(b) 
1k0 


U Vo 


(d) 


Trace la curva característica de transferencia vo contra 
y, para los circuitos limitadores que se muestran en la 
figura P3.100. Todos los diodos comienzan a conducir 
a una caída de voltaje en sentido directo de 0.5 V y 
tienen caídas de voltaje de 0.7 V cuando conducen por 
completo. ; 

Repita el problema 3.100 suponiendo que los diodos 
están modelados con el modelo lineal por partes con 
Vw = 0.65 V y rp=20 o. 

Los circuitos de la figura P3.100(a) y (d) están conec- 
tados como sigue: los dos terminales de entrada es- 
tán unidos entre sí, y los dos terminales de salida están 


3.103 


“3.104 


conectados entre sí. Trace la curva característica del 
circuito resultante, suponiendo que el voltaje de corte 
de los diodos es 0.5 V y su caída de cuando conducen 
completamente es de 0.7 V. 

Repita el problema 3.102 para los dos circuitos de la 
figura P3.100(a) y (b) conectados como sigue: los dos 
terminales de entrada están conectados juntos y los 


«dos terminales de salida están conectados juntos. 


Trace y marque claramente la curva característica de 


. transferencia del circuito de la figura P3.104 para 


“3.105 


D3.106 


D3.107 


-20 V <u; < +20 V. Suponga que los diodos se pueden 
representar por medio de un modelo lineal por partes 
con Vp = 0.65 V y rp = 20 Q. Si se supone que el 
voltaje Zener especificado (8.2 V) se mide a'una 
corriente de 10 mA y que r.=20 Q, represente el Zener 
por medio de un modelo lineal por partes. 

Trace la curva característica de transferencia del cir- 
cuito de la figura P3.105 al evaluar v; correspondiente 
a vo = 0.5, 0.6, 0.7, 0.8, —0.5, —0.6, —0.7 y —0.8 V. 
Suponga que los diodos son unidades de 1 mA (es de- 
cir, tienen caídas de 0.7 V a corrientes de 1 mA) y que 
tienen curva característica logarítmica de 0.1 V/déca- 
da. Caracterice el circuito como un limitador duro o 
suave. ¿Cuál es el valor de K? Estime L+ y L —. 
Diseñe circuitos limitadores usando sólo diodos y 
resistores de 10 kQ para obtener una señal de salida 
limitada al intervalo de: 

(a) —0.7 V y más, 

(b) -2.1 V y más, y 

(c) +1.4 V. 

Suponga que cada diodo tiene una caída de 0.7 V 
cuando conduce. 

Diseñe un circuito limitador bilateral usando un resis- 
tor, dos diodos y dos fuentes de alimentación para 


1 KQ 


Fig. P3.104 


Y; 
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l KQ 


Vo 


Fig. P3.105 


1 kQ 


Fig. P3.109 


*3.108 


*3.109 


3.110 


3.111 


alimentar una carga de 1 kQ con niveles nominales 
limitadores de +3 V. Utilice diodos modelados por un 
voltaje constante de 0.7 V. En la región no limitadora, 
la ganancia de voltaje del circuito debe ser por lo 
menos de 0.95 V/V. 

Reconsidere el problema 3.108 con diodos modelados 
por una desviación de 0.5 V y un resistor consistente 
con una conducción de 10 mA a 07 V. Trace y cuan- 
tifique el voltaje de salida para entradas de +10 V. 
En el circuito que se muestra en la figura P3.109, los 
diodos exhiben una caida de 0.7 V a 0.1 mA con una 
curva característica de 0.1 V/década. Para entradas 
sobre el intervalo de +5 V, elabore un diagrama cali- 
brado de los voltajes en las salidas B y C. Para una 
senoide de 5 V 100 Hz aplicada en A, trace las señales 
en los nodos B y C. 

Un condensador nivelado que utiliza un diodo ideal 
es alimentado con una onda senoidal de 10 V rms. 
¿Cuál es el valor promedio (cd) de la salida resultante? 
Para los circuitos de la figura P3.111, cada uno utili- 
zando un diodo (o diodos) ideal, trace la salida para la 
entrada que se muestra. Marque los niveles más posi- 
tivo y más negativo de salida. Suponga que CR > T. 
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INTRODUCCIÓN 


Una vez estudiado el diodo de unión, que es el dispositivo semiconductor de dos terminales más 
` elemental, ahora dirigimos nuestra atención a dispositivos semiconductores de tres terminales, que son *' 
mucho más útiles que los de dos terminales porque se pueden utilizar en una multitud de aplicaciones 
que varían desde una amplificación de señales hasta el diseño de circuitos digitales lógicos y de memoria. 
Los principios fundamentales que intervienen aquí son el uso del voltaje entre dos terminales para 
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controlar la corriente que circula en el tercer terminal. En esta forma, un dispositivo de tres terminales 
se puede usar para realizar una fuente controlada, que, como aprendimos en el capítulo 1, es la base para 
el diseño de amplificadores. También, en el extremo, la señal de control se puede emplear para hacer 
que la corriente del tercer terminal cambie de cero a un valor grande, permitiendo así que el dispositivo 
actúe como interruptor. Como aprendimos también en el capítulo 1, el interruptor es la base para la 
realización del inversor lógico, el elemento básico de circuitos digitales. 

Hay dos tipos importantes de dispositivos semiconductores de tres terminales: el transistor 
de unión bipolar (BJT), que es el tema de este capítulo, y el transistor de efecto de campo (FET), 
que veremos en el capítulo 5. Los dos tipos de transistores son igualmente importantes, y cada uno 
ofrece ventajas distintas y tiene campos de aplicación únicos en su género. 

El transistor bipolar consta de dos uniones pn construidas de manera especial y conectadas en 
serie, espalda con espalda. La corriente es conducida por electrones y huecos y de aquí se deriva 
su nombre de bipolar. 

El BJT, que con frecuencia se cita simplemente como “el transistor”, se utiliza ampliamente 
en circuitos discretos y en el diseño de circuitos integrados (IC) tanto analógicos como digitales. 
Las curvas características del dispositivo están tan bien entendidas que se pueden diseñar circuitos 
transistorizados cuya operación es sorprendentemente predecible y bastante insensible a variaciones 
de los parámetros del dispositivo. 

Comenzaremos por presentar una descripción sencilla de la operación física del transistor. Aunque 
sencilla, esta descripción física proporciona un considerable conocimiento acerca de la operación del 
transistor como elemento de un circuito. Rápidamente pasaremos de describir el flujo de corriente en 
términos de huecos y electrones a un estudio de las curvas características terminales de un transistor. 
Los modelos de primer orden para la operación de transistores en diferentes modos se desarrollan y 
utilizan en el análisis de circuitos transistorizados. Uno de los principales objetivos de este capítulo es 
formar en el lector un alto grado de familiaridad con el transistor. Así, al terminar el capítulo, el lector 
debe tener capacidad para ejecutar un rápido análisis de primer orden de circuitos transistorizados, así 
como para diseñar amplificadores transistorizados de una sola etapa e inversores lógicos sencillos. 


4.1 ESTRUCTURA FÍSICA Y MODOS DE OPERACIÓN 


En la figura 4.1se muestra una estructura simplificada de un'BJT. Una estructura transistorizada práctica 
se mostrará posteriormente (véase también el apéndice A, que se refiere a la tecnología de fabricación). 

Como se muestra en la figura 4.1, el BJT consta de tres regiones semiconductoras: la región 
del emisor (tipo n), la región de la base (tipo p) y la región del colector (tipo n). Este transistor recibe 


Contacto 


tipo'p metálico 


Reci 
| 1 emisor- l LaS eS 8 Colector 
(E) o rit a ARA E O (© 


Unión entre Unión entre 
emisor y base s colector y base 
(EBJ) - Base (CBJ) 


(B) 
Fig. 4.1 Estructura simplificada de un transistor npn. 
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Fig. 4.2 Estructura simplificada de un transistor pnp. l 


el nombre de transistor npn. Otro transistor, un doble del npn como se muestra en la figura 4.2, 
tiene un emisor tipo p, una base tipo n y un colector tipo p y, apropiadamente, recibe el nombre de 
transistor pnp. : 

Se conecta un terminal a cada una de las tres regiones semiconductoras de un transistor; estos 
terminales se denominan emisor (E), base (B) y colector (C). 

El transistor está formado por dos uniones pn, la unión entre emisor y base (EBJ) y la unión entre 
colector y base (CBJ). Según sea la condición de polarización (directa o inversa) de cada una de 
estas uniones se obtienen diferentes modos de operación del BJT, como se muestra en la tabla 4.1. 

El modo activo es el que se utiliza si el transistor debe operar como amplificador. Las 
aplicaciones de conmutación (por ejemplo en circuitos lógicos) utilizan modos de corte y d 
saturación. 


Tabla 4.1 MODOS DE OPERACIÓN 


DE UN BJT 


Unión Unión 
Modo  emisor-base colector-base 


Corte ` Inversa ` Inversa 
Activa Directa Inversá 
Saturación Directa Directa 


4.2 OPERACIÓN DEL TRANSISTOR npn EN EL MODO ACTIVO 


Comencemos por considerar la operación física del transistor en el modo activo.' Esta situación se 
ilustra en la figura 4.3 para el transistor npn. Se utilizan dos fuentes externas de voltaje (que 
se ilustran como baterías) para crear las condiciones necesarias de polarización para operación en 
modo activo. El voltaje Vas ocasiona que la base tipo p se encuentre a un potencial más alto que el 
emisor tipo n, con lo cual se polariza directamente la unión entre emisor y base. El voltaje Vcg entre 


' El material de esta sección supone que el lector conoce bien la operación de la unión pn en condiciones de polarización 
directa (sección 3.3). - 


242 


224 TRANSISTORES DE UNIÓN BIPOLAR (BJT) - 


Polarizada directamente x Polarizada inversamente ` 


Difusión 
de electrones 


— Væ + i — Veo + 


Fig. 4.3 Circulación de corriente en un transistor npn polarizado para operar en el modo activo. (No se 
muestran componentes de corriente inversa debidos al gesplazamiento de portadores minoritarios generados 
térmicamente.) . 


colector y base ocasiona que el colector tipo n se encuentre más alto en potencial que la base tipo 
p, con lo cual se polariza inversamente la unión entre colector y base. 


Circulación de corriente 


En la siguiente descripción de circulación de corriente sólo se consideran componentes de corriente 
de difusión. Las corrientes de desplazamiento debidas a portadores minoritarios generados térmi- 
camente suelen ser muy pequeñas y se pueden despreciar. Un poco más adelante tendremos más 
que decir acerca de estos componentes. i 

La polarización directa en la unión entre emisor y base ocasionará que circule corriente a través 
de la unión. Esta corriente estará formada por dos componentes: electrones inyectados del emisor 
ala base y de huecos inyectados dẹ la base al emisor. Como veremos en breve, es altamente deseable 
tener el primer componente (electrones de emisor a base) a un nivel mucho más alto que el segundo 
componente (huecos de base a emisor). Esto se puede lograr al fabricar el dispositivo con un emisor 
fuertemente contaminado y una base ligeramente contaminada; esto es, el dispositivo está diseñado 
para tener una alta densidad de electrones en el emisor y una baja densidad de hùecos en la base. 

La corriente que circula por la unión entre emisor y base constituirá la corriente de emisor is, 
como se indica en la figura 4.3. La dirección de ¡¿ es “saliendo del” emisor, que es en la dirección 

: de la corriente de huecos y opuesta a la dirección de la corriente de electrones, con la corriente del 

emisor iş siendo igual a la suma de estos dos componentes. Sin embargo, como el componente de 
electrones es mucho mayor que el de huecos, la corriente de emisor estará dominada por el 
componente de electrones. ; 

Consideremos ahora los electrones inyectados del emisor a la base. Éstos dleciiones serán 
portadores minoritarios en la región tipo p. Debido a que la base suele ser muy delgada, en estado 
estable el exceso de concentración de portadores minoritarios (electrones).en la base tendrá un perfil 
casi de línea recta como lo indica la línea recta sólida de la figura 4.4. La concentración de electrones 
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Emisor Región de agotamiento . : Base Región de agotamiento Colector 
(n) . enla unión de 0) en la unión de (n). 
emisor y base colector y base 


Concentración 

de electrones 
np (ideal) 

Concentración 
de huecos 


+ . Pn (0) n, (con 
Pno recombinación) 
Ancho efectivo 


de base W 


Concentración de portadores 


Distancia (x) 


Fig. 4. 4 Perfiles de concentraciones de portadores minoritarios en la base y en el emisor de un transistor 
nph que opera en el modo activo; Ugz > 0 y Ucg 20. 


será máxima [denotada por n(0)) en el lado del emisor y minima (cero) en el lado del colector.? 
Como en el caso de cualquier unión pn polarizada directamente (sección 3. 3), la concentración n,(0) 
será proporcional a ev”. ; A 


(0) = mp (4.1) 


donde n, es el valor de equilibrio térmico de la concentración de portadores minoritarios (electro- 
nes) en la región de la base, vgs es el voltaje de polarización directa entre emisor y base y V7 es el 
voltaje térmico, que es igual a aproximadamente 25 mV a temperatura ambiente. La razón de la 
concentración cero en el lado del colector de la base es que el voltaje positivo de colector veg 
ocasiona que los electrones en ese extremo sean barridos a través de la región de agotamiento CBJ. 

El perfil de variación progresiva de la concentración de portadores minoritarios (figura 4.4) 
hace que los electrones inyectados en la base se difundan por la región de la base hacia el colector. 
Esta corriente electrónica de difusión /, es directamente proporcional a`la pendiente del perfil de 
concentración de línea recta 


dn,(x) 
dx 


[nO 
ga AggD, mo) 


I, S AzGD,, 
(4.2) 


2 Esta distribución de portadores mincritarios en la base resulta de las condiciones de frontera impuestas por las dos 
uniones. No es una distribución que decaiga exponencialmente, lo que resultaria si la región de la base fuera infinitamente 
gruesa. Más bien, la base delgada ocasiona que la distribución decaiga linealmente. Además, la polarización inversa de la 
unión entre colector y base ocasiona que la concentración de electrones en el lado del colector de la base sea cero. 
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donde Ag es el área de sección transversal de la unión entre base y emisor, q es la magnitud de la 
carga electrónica, D,, es la difusividad electrónica en la base y W es el ancho efectivo de la base. 
Observemos que la pendiente negativa de la concentración de portadores minoritarios resulta en 
una corriente negativa /, a través de la base, es decir, 7, circula de derecha a izquierda (en la dirección 
negativa de x). 

Algunos de los electrones que se difunden por la región de la base se combinan con huecos, 
que son los portadores mayoritarios en la base; pero como la base suele ser muy delgada, el 
porcentaje de electrones “perdidos” por este proceso de recombinación será muy pequeño. Sin 
embargo, la recombinación en la región de la base ocasiona que el perfil de concentración de exceso 
de portadores minoritarios se desvíe de la recta y tome la forma, ligeramente cóncava indicada por 
la línea interrumpida de la figura 4.4. La pendiente del perfil de concentración en la unión entre 
emisor y base (EBJ) es ligeramente más alta que la de la unión entre colector y base (CBJ), siendo 
la diferencia el pequeño número de electrones perdidos en la región de.la base por recombinación. 


La corriente de colector 


De lo anterior vemos que la mayor parte de los electrones de difusión llegarán a la frontera de la 
región de agotamiento entre colector y base. Debido a que el colector es más positivo que la base 
(en vce Volts), estos electrones exitosos serán barridos de la región de agotamiento de la unión 
entre colector y base (CBJ) y pasan al colector. Así serán “recolectados” para constituir la corriente 
de colector ic. Por convención, la dirección de ic será opuesta a la del flujo de electrones; por lo 
tanto, iç circula y entra en el terminal del colector. De esta forma ic = /,, pero como tomaremos la 
dirección positiva de iç como la que entra en el terminal del colector, podemos cancelar el signo 
negativo de la ecuación (4.2). Al hacer esto y sustituir por n,(0) de la ecuación (4.1), podemos 
expresar la corriente de colector ic como 


ic = Iset (4.3) 
donde la corriente de saturación /s está dada por 
Is = AgqD,MplW 


Al sustituir n, = ⁄/N,, donde n, es la densidad de portadores intrínsecos y N, es la concentración 
de contaminación de la base, podemos expresar Is como : 


- AGD i 
s= NW (4.4) 

Una observación importante que se debe hacer aquí es que la magnitud de ¡¿ es independiente 
de vcs. Esto es, mientras el colector sea positivo con respecto a la base, los electrones que llegan al 
lado del colector de la región de la base serán barridos hacia el colector y se registran como corriente 
de colector. 

La corriente de saturación /s es inversamente proporcional al ancho W de la base y es 
directamente proporcional al área de la unión entre emisor y base (EBJ). Por lo general, Iş está entre 
107"? y 107* A (según el tamaño del dispositivo). Debido a que /s es proporcional a r?, depende en 
gran medida de la temperatura, aproximadamente duplicándose por cada 5°C de elevación de 
temperatura. [Para la dependencia de »? de la temperatura, consulte la ecuación (3.6).] 

Como J; es directamente proporcional al área de la unión (es decir, al tamaño del dispositivo) 
también se conocerá como el factor de escala de corriente. Dos transistores que sean idénticos, 
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excepto que uno tenga, por ejemplo, un área de EBJ del doble de la del otro, tendrá corrientes de 
saturación con esa misma proporción (es decir, 2). Por lo tanto, para el mismo valor de Ugg el 
dispositivo más grande tendrá una corriente de colector del doble de la del menor. Este concepto se 
utiliza con frecuencia en el diseño de circuitos integrados. 


La corriente de base 


La corriente de base iş consta de dos componentes. El primer componente ¡¿, se debe a los huecos 
inyectados desde la región de la base en la región del emisor. Este componente de huecos es 
‘proporcional a e*»*”, É 


AzqDn? 
isi = JE gler 
P 


donde D, es la difusividad de huecos en el emisor, L, es la longitud de difusión de huecos en el 
emisor, y Np es la concentración de contaminación del emisor. El segundo componente de la 
corriente de base, im, se debe a huecos que tienen que ser proporcionados por el circuito exterior 
para sustituir los huecos perdidos de la base por el proceso de recombinación. 

Se puede hallar una expresión para im al observar que si el tiempo promedio para que un electrón 
minoritario se recombine con un hueco mayoritario en la base se denote por T, (denominada vida 
media de portador minoritario), entonces en 7, segundos la carga de portadores minoritarios de 
la base, O, se recombina con huecos. Por supuesto que, en estado estable, Q, se repone por inyección 
de electrones del emisor. Para reponer los huecos, la corriente ¡¿ debe abastecer la base con una 
carga positiva igual a Q, cada 7, segundos, 


(4.5) 


Q 
La carga de portadores minoritarios almacenada en la región de la base, Q,„, se puede hallar por 
consulta de la figura 4.4. Específicamente, Q, está representada por el área del triángulo bajo la 


distribución de línea recta en la base, y 
Es 1 
O, = Ag x Al n0)W 
Al sustituir por n,(0) de la ecuación (4.1) y sustituir n,o por 7/N, resulta 
9,= eu (4.7) 
que se puede sustituir en la ecuación (4.6) para obtener 


= 1 AsqgWni gter 


N, (4.8) 


1B2 


Al combinar las ecuaciones (4.5) y (4.8) y utilizar la (4.4) para la corriente total de base ig obtenemos 
la expresión 


; DNW 1 PY 
= ES UE tr 
ig Ís E No L 2 Dr e (4.9) 
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Al comparar las ecuaciones (4.3) y (4.8), vemos sque iş se puede expresar como una fracción de ic 


como sigue: 
_de K 
ls=5 (4.10) 
Esto es, 
I a 
i= (E erat, © D) 
donde ĝ está dada por ` 
D, N, W ¿l m 
g= [2 No L, a) (4:12) 


de donde vemos que ĝ es una constante para el transistor en particular. Para modernos transistores 
npn, P está entre 100 y 200, pero puede ser de hasta 1000 para dispositivos especiales. Por 
razones que más ádelante quedan claras, la constante 8 recibe el nombre de ganancia de corriente 
de emisor común. 

La ecuación (4.12) indica que el valor de £ está fuertemente influido por dos factores: el ancho 
W de la región de la base y las relativas contaminaciones de. la región de la base y la región del 
emisor (N¿/N p). Para obtener una Palta (que es altamente deseable porque Brepresenta un parámetro 
de ganancia) la base debe ser delgada (W pequeña) y ligeramente contaminada y el emisor 


ee Na A i : a : 
fuertemente contaminado K pequeña |. Finalmente, observamos que el análisis hasta aquí supone 
D 


una situación idealizada, donde P es una constante para un transistor dado. 


La corriente de emisor 


Como la corriente que entra a un transistor debe salir del mismo, se puede ver de la figura 4.3 que 
la corriente de emisor iç es igual a la suma de la corriente de colector ic y la corriente de base ip, 


ig = ic + ig (4.13) 
Con las ecuaciones (4.10) y (4.13) resulta 
p= pa ic ` (4.14) 
esto es, 
peL ; L ppe" l (4.15) 


Alternativamente, podemos expresar la ecuación (4.14) en la forma 


ic = Qig (4.16) 
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donde la constante œ está relacionada con ĝ por 


a= | (4.17) 


Entonces, la corriente de emisor en la ecuación (4.15) se puede escribir como 
ig = (Iaer (4.18) 


Finalmente, podemos usar la ecuación (4.17) para expresar B en términos de a; esto es, 


Q 
B= LA l (4.19) 
De la ecuación (4.17) se puede ver que a es una constante (para el transistor en particular) que 
es menor a la unidad, pero muy cercana a ésta. Por ejemplo, si 8 = 100, entonces œ œ 0.99. La 
ecuación (4.19) deja ver un hecho importante: pequeños cambios en a: corresponden a cambios muy 
* grandes en f. Esta observación matemática se manifiesta fisicamente, con el resultado de que 
transistores del mismo tipo pueden tener valores de 8 muy diferentes. Por razones que veremos más 
adelante, q se llama ganancia de corriente de base común. 


Recapitulación 


Hemos presentado un modelo de primer orden para la operación del transistor npn en el modo activo. 
Básicamente, el voltaje vgs de polarización directa ocasiona que una corriente ic exponencialmente 
relacionada circule en el terminal del colector. La corriente de colector ¡¿ es independiente del valor 
del voltaje del colector mientras la unión entre colector y base permanezca polarizada inversamente, 
esto es, Uce Z 0. Así, en el modo activo, el terminal del colector se comporta como una fuente ideal 
de corriente constante en donde el valor de la corriente está determinado por Ugg. La corriente de 
base ig es un factor 1/0 de la corriente de colector, y la corriente de emisor es igual a la suma de las 
corrientes de colector y de base. Como ig es mucho menor que ic (esto es, 8 > 1), ig = ic. Más 
precisamente, la corriente de colector es una fracción a de la corriente de emisor, con œ menor que 
la unidad, pero cercana a ésta. 


Modelos de circuito equivalente 


El modelo de primer orden de la operación de un transistor descrito antes se puede representar por 
medio del circuito equivalente que se muestra en la figura 4.5(a). Ahí, el diodo D; tiene un 
factor de escala de corriente igual a (Z/a) y así proporciona una corriente iç relacionada con ugg de 
acuerdo con la ecuación (4.18). La corriente de la fuente controlada, que esigual a la corriente de co- 
lector, es controlada por vsz según la relación exponencial indicada, que es otra forma de expresión 
de la ecuación (4.3). Este modelo es en esencia una fuente de corriente no lineal controlada por 
voltaje. Se puede convertir al modelo de fuente de corriente controlada por corriente, la cual se 
ilustra en la figura 4.5(b) al expresar la corriente de la fuente controlada como aig. Nótese que este 
modelo es también no lineal debido a la relación exponencial entre la corriente iz, que pasa por el 
diodo Dz, y el voltaje Ugg. De este modelo observamos que si el transistor se utiliza como red de 
dos puertos con el puerto de entrada entre E y B, y el puerto de salida entre C y B (es decir, con B 
como terminal común), entonces la ganancia de corriente observada es igual a œ. Así, œ recibe el 
nombre de ganancia de corriente en base común. 
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(c) (d) 


Fig. 4.5 Modelos a gran señal de circuito equivalente del BJT npn que operan en el modo activo. 


Los otros modelos de circuito equivalente, que se muestran en las figuras 4.5(c) y (d), se pueden 
usar para representar la operación a gran señal del BJT. El modelo de la figura 4.5(c) es esencial- 
mente una fuente de corriente controlada por voltaje. Sin embargo, aquí el diodo D; conduce la 
corriente de base y por lo tanto su factor de escala de corriente es /s/8, resultando en la relación 
is-Ugg dada en la ecuación (4.11). Con sólo expresar la corriente de colector como ĝis obtenemos 
el modelo de fuente de corriente controlada por voltaje que se muestra en la figura 4.5(d). De este 
último modelo observamos que si se utiliza el transistor como red de dos puertos, con el puerto de 
entrada entre B y E y el puerto de salida entre C y E (esto es, con E como terminal común), entonces 
la ganancia de corriente observada es igual a 9. En consecuencia, 8 recibe el nombre de ganancia 
de corriente de emisor común. 


La constante n 


En la ecuación del diodo (capítulo 3) utilizamos una constante n en el exponencial y mencionamos 
que su valor está entre 1 y 2. Para modernos transistores de unión bipolar, la constante n es cercana 
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Fig. 4.6 Sección transversal de 
un BJT npn. 


a la unidad, excepto en casos especiales: (1) a elevadas corrientes (esto es, elevadas en relación con 
el intervalo normal de corriente del transistor en particular) la relación ¡Ugg exhibe un valor para 
n que es cercano a 2, y (2) a bajas corrientes, ¡g-Ugg muestra un valor para n de aproximadamente 
2. Nótese que para nuestros propósitos supondremos siempre que n = 1. 


La corriente inversa de colector a base (lcso) 


En nuestro análisis de circulación de corriente en transistores pasamos por alto las pequeñas 
corrientes inversas llevadas por portadores minoritarios generados térmicamente. Aun cuando 
estas corrientes se pueden despreciar sin mayor efecto en modernos transistores, la corriente inversa 
entre la unión de colector y base merece citarse. Esta corriente, denotada como /cgo, es la corriente 
inversa que circula de colector a base con el emisor en circuito abierto (del inglés, open, de aquí el 
subíndice O). Esta corriente suele ser del orden de los nanoamperes, valor que es muchas veces más 
elevado que su valor teóricamente pronosticado. Al igual que con la corriente inversa del diodo, 
Icso contiene una componente considerable de fuga, y su valor depende de vcs. lego depende en 
gran medida de la temperatura, duplicándose aproximadamente por cada 10°C de elevación.* 


La estructura de transistores reales 


En la-figura 4.6 se muestra una sección más realista (pero todavía simplificada) de un transistor de 
unión bipolar npn. Nótese que el colector prácticamente rodea la región del emisor, haciendo así 
difícil que los electrones inyectados en la delgada base escapen de ser colectados. En esta forma, 
la œ resultante es cercana a la unidad y 8 es grande. Del mismo modo, observemos que el dispositivo 
no es simétrico. Para más detalles sobre la estructura física de dispositivos reales, el lector debe 
consultar el apéndice A. 


A aa a D A U ee DA TO I RA A A AA 


Ejercicios 
4.1 Considere un transistor npn con vgg = 0.7 V a una corriente ic = 1 mA. Encuentre Ugg a ic = 0.1 mA y 10 mA. 


Resp. 0.64 V; 0.76 V 


3 El coeficiente de temperatura de /cgo es diferente del de Zs porque /cgo contiene una importante componente de 
fuga. 
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4.2 Se especifica que transistores de cierto tipo tienen valores de Bentre 50 y 150. Encuentre el orden de sus valores a. 
Resp. -0.980 a0.993 . 


4.3 La medición de un transistor de unión bipolar npn de un circuito en particular muestra que la corriente de base 
es 14.46 yA, la corriente de emisor es 1.460 mA y el voltaje entre base y emisor es 0.7 V. Para estas condiciones, calcule 
a Bel. : ; i 


Resp. 0.99; 100; 10'* A 


4.4 Calcule 8 para dos transistores para los que a: = 0.99 y 0.98. Para corrientes de colector de 10 mA, encuentre la 
corriente de base de cada transistor. : i 


ARIRE EEL IIRA KEROT ARNESE A E 


Resp. 99; 49; 0.1 mA;.0.2 mA 


i 


E 
€ 


A E O O E 


ag 


4.5 Considere el modelo de transistor de unión bipolar (BJT) que se muestra en la figura 4.5(d). Encuentre el valor 
de la corriente de escala de Dg dado que Zs = 10™™* A y 8 = 100. Si este transistor opera en configuración de emisor 
común, con la base alimentada con una fuente de corriente constante produciendo 10 ¿A y con el colector conectado 
a una fuente de +10 V (E está a tierra), encuentre Vgg e Ic. 


El 
$ 
a3: 
$ 
X 
A 
3 
Ke 
BA 


Resp. 107'* A; 0.633 V; 1 mA 


AATAS 


> AS ARA Aiia. 


E 


A A pr aeee A Ei 
(q A A AS no eins: 


4.3 EL TRANSISTOR pnp 


El transistor pnp funciona de una manera semejante a la del npn descrito en la sección 4.2. En la 
figura 4.7 se muestra un transistor pnp polarizado para operar en el modo activo. Aqui, el voltaje 
Veg hace que el emisor tipo p sea más alto en potencial que la:base tipo n, polarizando así 
directamente la unión entre base y emisor. La unión entre colector y base está polarizada inversa- 
mente por el voltaje Vac, que mantiene la base tipo n más alta en potencial que el colector tipo p. 


'Polarizada directamente i Polarizada inversamente ` 
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(a) | O 


Fig. 4.8 Dos modelos a gran señal para el transistor pnp que operan en el modo activo. 


A diferencia del transistor npn, la corriente del dispositivo pnp es conducida principalmente por 
huecos inyectados del emisor a la base como resultado del voltaje zg de polarización directa. Como la 
componente de corriente de emisor aportada por electrones inyectados de base a emisor se mantiene 
pequeña por el uso de una base ligeramente contaminada, la mayor parte de la corriente de emisor se 
debe a huecos. Los electrones inyectados de base a emisor dan lugar a la primera componente de la 
corriente de base, is. Igualmente, varios de los huecos inyectados en la base se recombinan con los 
portadores mayoritarios de la base (electrones) y por ello se pierden. Los electrones de la base que 
desaparecen tendrán que ser sustituidos desde el circuito externo, dando lugar a la segunda componen- 
te de la corriente de base, im. Los huecos que logran llegar a la frontera de la región de agotamiento de . 
la unión entre colector y base serán atraídos por el voltaje negativo del colector. Así, estos huecos serán 
llevados de la región de agotamiento hacia el colector y aparecen como corriente de colector. 

Se puede ver fácilmente de la descripción anterior que las relaciones entre corriente y voltaje 
del transistor pnp serán idénticas a las del npn excepto que Ugg tiene que ser sustituido por Ugg. 
Igualmente, la operación a gran señal del transistor pnp se puede modelar mediante uno cualquie- 
ra dé cuatro posibles modelos de circuito equivalente que son iguales a los dados para el transistor 
npn de la figura 4.5. Como ilustración, dos de los cuatro modelos pnp se describen en la figura 4.8. 


ES AA A A A A A A a A 
A f 
£ Ejercicios $ 
Ai A ; 
: 4,6 Considere el modelo de la figura 4.8(a) aplicado en el caso de un transistor pnp cuya base está a tierra, el emisor $ 
está alimentado por una fuente de corriente constante que abastece una corriente de 2 mA en el terminal del emisor, y, ; 
el colector está conectado a una fuente de 10 V de cd. Encuentre el bs de emisor, la corriente de base y la corriente ; 
de colector, si para este transistor 8 = 50 e I5= 107'* A. El 


Resp. 0.650 V; 39.2 A; 1.96 mA 


APRA APA AIRES IRA 
TS 


4.7 Para un transistor pnp que tiene una /s= 107*' A y una £= 100, calcule vgg para ic = 1.5 A. 
Pp 


i Respe 0.643 V 


5 
TR RA AAA AA 


O AS 
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4.4 SÍMBOLOS Y CONVENCIONES DE CIRCUITOS 


La estructura física utilizada hasta aquí para explicar la operación de un transistor es más bien dificil 
de usarse para visualizar el diagrama de un circuito con varios transistores. Afortunadamente existe 
un símbolo de circuito, descriptivo y cómodo, para el transistor de unión bipolar (BJT). En la figura 
4.9(a) se ilustra el símbolo para el transistor npn; el del pnp aparece en la figura 4.9(b); en ambos, 
el emisor se distingue por medio de una punta de flecha. Esta distinción es importante porque los 
BJT prácticos no son dispositivos simétricos. Esto es, intercambiar el emisor y colector resulta en 
un valor para & diferente, mucho menor, conocido como inverso o œ inversa.’ 

La polaridad del dispositivo, npn o pnp, está indicada por la dirección de la punta de flecha del 
emisor. Esta flecha apunta en la dirección de circulación normal de corriente del emisor, que también 
es la dirección de avance de la unión base y emisor. Como hemos adoptado una convención de 
dibujo por la cual las corrientes circulan de arriba hacia abajo, siempre dibujamos transistores pnp 
en la forma que se ilustra en la figura 4.9 (es decir, con sus emisores en la parte superior). 

La figura 4.10 muestra transistores npn y pnp polarizados para operar en el modo activo. Debe 
mencionarse de paso que el arreglo de polarización que se muestra, al utilizar dos fuentes de cd, no 
es común y se usa sólo para ilustrar la operación. Los esquemas prácticos de polarización se 
presentarán en la sección 4.10. En la figura 4.10 también se indica la referencia y direcciones reales 
de circulación de corriente para coincidir con la dirección normal de circulación. Por lo tanto, 
normalmente, no encontraremos un valor negativo para is, ig O ic. 

La conveniencia de la convención de dibujar el circuito que hemos adoptado debe ser obvia de 
la figura 4.10. Nótese que la corriente circula de la parte superior a la inferior y que los voltajes son 
más altos en la parte superior y más bajos en la inferior. La punta de flecha del emisor también 
implica la polaridad del voltaje entre emisor y base que debe aplicarse para polarizar directamente 
la unión entre el emisor y la base. Una mirada al símbolo del circuito del transistor pnp, por ejemplo, 
indica que debemos hacer el emisor más alto en voltaje que la base (en vgs) para que la corriente 
circule en el emisor (hacia abajo). Nótese que el símbolo vez es el voltaje por el que el emisor (E) 
es más alto que la base (B). Por lo tanto, para un transistor pnp que opere en el modo activo, Ugg eS 
positivo, en tanto que en un npn el voltaje Ugg es positivo. 

De nuestro análisis de la sección 4.3 se deduce que un transistor npn cuya unión entre emisor 
y base está polarizada directamente operará en el modo activo mientras el colector se encuentre a 


C E 
B B 
Fig. 4.9 Simbolos de circuito 
para BJT. l 
E C 
npn pnp 


(a) (b) 


4 El modo inverso de operación del BJT se estudiará en la sección 4.13. 
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Ves 


Fig. 4.10 Polaridades de vol- 
taje y circulación de corriente 
en transistores polarizados en el > 
modo activo. 


(a) ; (b) 


un potencial más alto que la base. La operación en modo activo se mantendrá incluso si el voltaje 
de colector cae ligeramente por debajo del de la base, ya que la unión pn de silicio es no conductora 
en esencia cuando el voltaje entre sus terminales es menor de unos 0.5 V, pero no debe permitirse 
que el voltaje de colector caiga muy por debajo del de la base si es que se necesita operación en 
modo activo; si cae muy por debajo del voltaje de base, la unión entre colector y base se polariza 
directamente y el transistor entra en un nuevo modo de operación que recibe el nombre de saturación. 
Más adelante estudiaremos este modo de saturación; por ahora consideraremos que la frontera del 
modo activo o región activa de operación como vcs = 0. 

De modo paralelo, el transistor pnp operará en el modo activo si el potencial del colector es 
menor que (o sólo ligeramente superior) el de la base. No debe permitirse que el voltaje de colector 
se eleve muy por encima del de la base, si ha de mantenerse operación en modo activo. Otra vez, 
hasta nuestro estudio de la región de saturación de operación en una sección más adelante, por ahora 
tomaremos la frontera de la región activa como Use = 0. 

Para fácil referencia, presentamos en la tabla 4.2 un resumen de las relaciones entre corriente 
y voltaje de un transistor de unión bipolar en el modo activo de operación. 


Tabla 4.2 RESUMEN DE LAS RELACIONES ENTRE CORRIENTE 
Y VOLTAJE DE UN BJT EN EL MODO ACTIVO 


ic= ls gualrr 


i I 
n=) et!" 


P. ds, 
¡== a e'er 
Q Q 


Nota: Para el transistor pnp, sustituir Ugg CON vegs. 


. ; ] A l 
ICF” Qile i= (1 ie= 
ic= Big 1¿=(8+ Dig 
= a 
p l-a sá +1 
Pida SAR $ 
V7 = voltaje térmico = T = 25 mV a temperatura ambiente 
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EJEMPLO 4.1 


El transistor del circuito de la figura 4.11(a) tiene 8 = 100 y exhibe una Ugg de 0.7 V a una corriente 
ic = 1 mA: Diseñe el circuito de modo que circule una corriente de 2 mA por el colector y aparezca 
un voltaje de +5 Ven el colector. 


+15 V 


+5V 


Fig. 4.11 Circuito para el 
ejemplo 4.1. 


— Vse 


15 v l 
(a) o ; (b) 


SOLUCIÓN 


Consulte la figura 4.11(b). Para obtener un yoltaje Ve = +5 V, la caída de voltaje en Rc debe ser 
15 —S=10V. Ahora, como Ic = 2 mA, el valor de Rc debe seleccionarse según 


-10y 
2 mA 


Re =5SkQ 
Como vss = 0.7 V a ic = 1 mA, el valor de vgg a ic =2 mA es 


Vas = 0.7 + Vy In B =0.717 V 


Como la base está a 0 V, el voltaje de emisor debe estar a 
Vs = —0.717 V 


Para 8 = 100, œ = 100/101 = 0.99. Entonces la corriente de emisor debe ser 


AAA = 
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Ahora, el valor pedido para Rgs se puede determinar con 


Vz- (15) 
Ro A 
E A 
0.717+15 l 
= — ~ =7.07 kQ 
2.02 ? 
Esto completa el diseño, pero debemos observar que los cálculos anteriores se hicieron con un grado 
de precisión que no es ni necesario ni justificado en la práctica en vista, por ejemplo; de las 
tolerancias esperadas de valores de componentes. Con todo, escogemos hacer el diseño de manera 
precisa para ilustrar los diversos pasos que intervienen. ' 


Ea TR A E ARA TES AS A A TS E M 


Ejercicios 


n 4.8 Enel circuito que se muestra en la figura E4.8, el voltaje en el emisor se midió y fue de 0.7 V. Si P= 50, encuentre 


i le, la, ley Ve. 


Fig. E4.8 


-10V 


Resp. 0.93 ma; 18.2 pA; 0.91 mA; +5.45 V 


4.9 En el circuito que se muestra en la figura E4.9, una medición indica que Vg es +1.0 V y Vg es +1.7 V. ¿Cuáles 
son & y f para este transistor? ¿Qué voltaje Vc se espera en el colector? 
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E NE E LIA Sn 


3 +10V y 
E 
$ 

3 5KO E 

Vg A 
Fig. E4.9 l i 
v R a z 
n] Ve E 
100 kQ $ 
5KO j $ 
-10V 

Resp. 0.994; 165; -1.75 V 

ta A A AE EAE a ei TNA TANIA a Da marh 


4.5 REPRESENTACIÓN GRÁFICA DE CURVAS CARACTERÍSTICAS 
DE TRANSISTORES 


A veces es útil describir gráficamente las curvas características ¡-u del transistor. En la figura 4.12 
se ilustra la curva característica ic — Ugg, que es la relación exponencial 

ic = Ise" 
que es idéntica (excepto por el valor de la constante n) a la relación ¡-u del diodo. Las curvas 
ig — Ugg € ig — Ugg también son exponenciales pero con diferentes corrientes de escala: [ya para ig e 
1s/B para ig. Como la constante de la curva exponencial, 1/V,, es bastante alta (40), la curva se eleva 
en forma muy pronunciada. Para vss menor de 0.5 V, la corriente es insignificante por lo pequeña. 


Del mismo modo, en casi todos los valores normales de corriente, Ugg está entre 0.6 y 0.8 V. Al 
realizar rápidos cálculos de cd de primer orden normalmente supondremos que Vgg == 0.7 V, que es 


Fig. 4.12 Curva caracte- 
rística ic — Ugg para un tran- 
sistor npn. 


0 0.5 0.7 vse (V) 
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. Fig. 4.13 Efecto de la temperatura 
en una curva característica ic — Ugg. 
A una corriente constante de emisor 
(línea punteada), vgg cambia en —2 
mV/*C. 


VBE 


similar al método usado en el análisis de circuitos con diodos (capítulo 3). Para un transistor pnp la 
curva ic — Ugg se verá idéntica a la de la figura 4.12. 

Al igual que en diodos de silicio, el voltaje en los terminales de la unión entre emisor y base 
decrece en unos 2 mV por cada 1°C de calentamiento, siempre que la unión opere a corriente 
constante. La figura 4.13 ilustra esta dependencia de temperatura al describir curvas ic — Ugg a tres 
temperaturas diferentes para un transistor npn. 

La figura 4.14(b) ilustra las curvas características ¡¿ contra Uca de un transistor npn para varios 
valores de la corriente de emisor iş. Estas curvas se pueden medir por medio del circuito que se ilustra en 
la figura 4.14(a). Sólo se muestra la operación en modo activo, ya que únicamente se muestra la porción 
de las curvas para Ucs 2 0. Como se puede ver, las curvas son rectas horizontales, lo eual corrobora el 
hecho que el colector se comporta como una fuente de corriente constante. En este caso, el valor de la 
corriente de colector está controlada por el-de la corriente de emisor (ic = Gig), y el transistor puede 
ser considerado como fuente de corriente controlada por corriente (véase el modelo de la figura 4.5b).: 


Dependencia de ic del voltaje de colector; el efecto Early 


Cuando operan en la región activa, los transistores de unión bipolar (BJT) muestran alguna 
dependencia de la corriente de colector sobre el voltaje de colector, con el resultado que sus curvas 
características ic — Uca NO SON rectas perfectamente horizontales. Para ver esta dependencia más 


ic (mA) 
p 
k ax4j ig = 4 mA 

ax3 3 mA 

E a x2j 2 mA 

£ axı 1 mA 

0O 2 4 6 3 10 12 Uca (V) 
(a) (b) 


Fig. 4.14 Curvas características ic — Ucg para un transistor npn en el modo activo. 
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claramente, considere el circuito conceptual que se ilustra en la figura 4.15(a). El transistor está 
conectado a la configuración de emisor común, y su Vgg se puede fijar en cualquier valor deseado 
al ajustar la fuente de cd conectada entre base y emisor. A cada valor de Vgg, la correspondiente 
curva característica ic — Vcg Se puede medir punto por punto al hacer variar la fuente de cd conectada 
entre colector y emisor y medir la corriente de colector correspondiente. El resultado es la familia 
de curvas características ic — Uce que se muestra en la figura 4.15(b). 

A bajos valores de ucs, a medida que el voltaje de colector cae por debajo del de la base, la unión 
entre colector y base se polariza directamente y el transistor sale del modo activo y entra en el de 
saturación; estudiaremos el modo de saturación de operación en una sección más adelante pero por ahora 
deseamos examinar en detalle las curvas características de la región activa. Observamos que estas curvas, 
aun cuando sean rectas, tienen pendiente finita. De hecho, al extrapolar, las rectas caracteristicas se 
encuentran en un punto en el eje negativo Ugg, en vce = —Va. El voltaje V4, un número positivo, es un 
parámetro para el BJT en particular, con valores típicos entre 50 y 100 V. Recibe el nombre de voltaje 
Early, en honor a un científico que fue el primero en estudiar este fenómeno. l 

A un valor dado de Ugg, un creciente Ucg incrementa el voltaje de polarización inversa en la 
unión entre colector y base y por lo tanto aumenta el ancho de la región de agotamiento de esta unión 
(consulte la figura 4.3). Esto, a su vez, resulta en un decremento en el ancho eficaz de base W. Si 
recordamos que Zs es inversamente proporcional a W (ecuación 4.4), vemos que Iş aumentará € iç 
aumenta proporcionalmente. Éste es el efecto Early. l l 

La dependencia lineal de i¢ en vcs se puede justificar si se supone que Js permanece constante 
y se incluye el factor (1 + Ucg/V,) de la ecuación para ic como sigue: 


ic= per + 32) po (4.20) 


00 
Región de 


, saturación 
ic | 


. vg =t 

he | BE 
i Región 
activa Ñ 


A a n 


=y, 0 UCE 


Fig. 4.15 (a) Circuito conceptual para medir las curvas características íc ~ ucg del BJT. (b) Curvas 
características ic — vce de un BJT en particular. l 
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La pendiente diferente de cero de las rectas ¿¡—ugg indica que la resistencia de salida que mira hacia 
el colector no es infinita sino que, más bien, es finita y está definida por 


pita Ola a (4.21 
coa OUcE Uag = constante g ) 
Al usar la ecuación (4.20) demostramos que 
v. 
=> Te (4.22) 


donde Zc es el nivel de corriente correspondiente al valor constante de Uzg, cerca de la frontera de 
la región activa. . l 
Raras veces es necesario incluir la dependencia de iç en ucs en.el diseño y análisis de 
polarización de cd, pero la resistencia finita de salida r, puede tener un efecto significativo en la 
ganancia de amplificadores transistorizados, como se verá en secciones y capítulos más adelante. 


Ejercicios 

4.10 Considere un transistor pnp con veg = 0.7 V a i= 1 mA. Sea la base conectadá a tierra, el emisor alimentado 
por una fuente de corriente constante de 2 mA y el colector conectado a una fuente de —5 V a través de una resistencia 
de 1 kQ. Si la temperatura aumenta en 30°C, encuentre los cambios en los voltajes de emisor y colector. Desprecie el 
efecto de lcgo. 

Resp. -60 mV; 0 V 

; 4.11 Encuentre la resistencia de salida de un BJT para el que V, = 100 V, a Ic = 0.1, 1 y 10 mA. 

Z Resp. 1M9, 100 kQ; 10 kQ 

$ 4.12 Considere el circuito de la figura 4.15(a). A Vcg = 1 V, Vgg está ajustado para dar una corriente de colector de 


: l mA, Entonces, mientras Vgg se mantiene constante, Vcg se eleva a 11 V. Encuentre el nuevo valor de Iç. Para este 
¿ transistor, V4 = 100 V. 


Resp. 1.1 mA 


IRA 


4.6 ANÁLISIS DE CIRCUITOS TRANSISTORIZADOS CON CD 


Ya estamos listos ahora para el análisis de algunos circuitos transistorizados sencillos a los que sólo 
se aplican voltajes de cd. En los siguientes ejemplos utilizaremos el modelo sencillo de Vag 
constante, que es semejante al analizado en la sección 3.4 para el diodo de unión. Específicamente, 
supondremos que Vss = 0.7 V, cualquiera que sea el valor exacto de corriente. Si se desea, esta 
aproximación se puede refinar usando técnicas semejantes a las empleadas en el caso del diodo. La 
insistencia aquí, sin embargo, es sobre la esencia del análisis de circuitos transistorizados. 
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EJEMPLO 4.2 


Considere el circuito que se muestra en la figura 4.16(a), que se puede ilustrar también como en la 
figura 4.16(b) a fin de recordar al lector de la convención utilizada en todo este libro para indicar 
conexiones a fuentes de cd. Deseamos analizar este circuito para determinar todos los voltajes de 
ánodo y corrientes de ramal. Supondremos que £ está especificada como 100. l 


+10 V 


Q) 0.99 x 1 = 0.99 mA y 


4.7 KQ 


sy 10 — 0.99 x 4.7 =53 V (4) 


— 


(S) 1.00 — 0.99 = 0.01 mA 


4-07=33v ®© 
3.3 
J3 =] ma ©) 


3.3 KQ 


Fig. 4.146 Análisis del circuito para el ejemplo 4.2: (a) circuito; (b) otra forma del circuito, para recordar 


al lector de la convención utilizada en este libro para mostrar las conexiones a la fuente de alimentación; (c) 
análisis con los pasos numerados. 


SOLUCIÓN 


No sabemos inicialmente si el transistor está en el modo activo o no. Un método sencillo sería 
suponer que el dispositivo está en el modo activo, continuar con la solución y finalmente comprobar 
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si en realidad el transistor está o no en el modo activo. Si encontramos que se satisfacen las 
condiciones para operación en modo activo, entonces nuestro trabajo está terminado. De otra forma, 


2 


SRE 


e el dispositivo está en otro modo de operación y tenemos que resolver otra vez el problema. 
S Obviamente, en esta etapa hemos aprendido sólo acerca del modo activo de operación y por lo tanto 
SE no podremos resolver circuitos que encontremos que no están en el modo activo. 

E Una mirada al circuito de la figura 4.16(a) nos dice que la base está conectada a +4 V y el 
E emisor está conectado a tierra a través de una resistencia Rz. Por lo tanto, se concluye que la unión 


entre base y emisor está polarizada directamente. Si se supone que éste es el caso y que Vse es de 
0.7 V. se deduce que el voltaje de emisor será 


V¿=4- Vas 24-0.7=3,3 V 


Ahora estamos en una posición favorable; conocemos los voltajes de los dos extremos de Re y 
podemos determinar la corriente /¿ que pasa por ella, 


Como el colector está conectado a través de Rc a la fuente de alimentación de +10 V, parece 
posible que el voltaje de colector sea más alto que el de la base, lo que es esencial para operación en 
modo activo. Si se supone que éste es el caso, podemos evaluar la corriente de colector a partir de 


l¿= alg 
El valor de & se obtiene de 
Bi 00 
raid 


Por lo tanto, Ic estará dada por 
Ic = 0.99 x 1 = 0.99 mA 
Ahora estamos en posibilidad de utilizar la ley de Ohm para determinar el voltaje de colector Ve, 
Ve = 10 — IcRe = 10 — 0.99 x 4.7 ~ +5.3 V 


- Como la base está a +4 V, la unión entre colector y base está polarizada inversamente en 1.3 V, y 
el transistor está de hecho en el modo activo como se supuso. 
Sólo falta por determinar la corriente de base 7a, como sigue: 


le _ 1l 
2+1 =01 = 0.01 mA 


1 B7 

Antes de salir de este ejemplo deseamos destacar enfáticamente el valor de realizar el análisis 

de manera directa en el diagrama del circuito. Sólo de esta forma estaremos en posibilidad de analizar 
circuitos complejos en un lapso razonable. En la figura 4.16(c) se ilustra el análisis anterior en el 
diagrama del circuito, con el orden de los pasos de análisis indicado por los números dentro de un círculo. 
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EJEMPLO 4.3 


Deseamos analizar el circuito de la figura 4.17(a) para determinar los voltajes en los nodos y las 
corrientes que pasan por todas las ramas. Nótese que este circuito es idéntico al de la figura 4.16, 
excepto que el voltaje en la base es ahora de +6 V. 


+10 V +10 V- > 


4.7 KQ 4.7 KQ 
10 — 1.6 x 4.7 = X (4) 
Imposible, no está 
en modo activo 
6-0.7 = +53 V Q) 
3.3 KQ 


a. e (b) 


Fig. 4.17 Análisis del circuito para el ejemplo 4.3. Nótese que los números dentro de un círculo indican 
el orden de los pasos del análisis. 


SOLUCIÓN 


Si suponemos operación en modo activo tendremos 


V¿=+6- Va 26-0.7=5.3 V 


V¿=+10-4.7 x Ic = 10 -7.52 = 2.48 V 


Como el voltaje calculado de colector parece ser menor que el de la base en 3.52 V, se deduce que 
nuestra suposición original de operación en modo activo es incorrecta. En efecto, el transistor tiene 
que estar en el modo de saturación. Como todavía no'hemos estudiado el modo de operación en 
saturación, diferimos el análisis de este circuito a una sección posterior. 

Los detalles del análisis realizado antes se ilustran en la figura 4.17(b). 


EJEMPLO 4.4 


Deseamos analizar el circuito de la figura 4.18(a) para determinar los voltajes en todos los nodos y 
las corrientes que circulan en todas las ramas. Nótese que este circuito es idéntico al considerado 
en los ejemplos 4.2 y 4.3, excepto que ahora el voltaje de base es cero. 
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Fig. 4.18 Ejemplo 4.3: (a) circuito; (b) análisis con el orden de los pasos de análisis indicados por números 
dentro de un círculo. 


y 


SOLUCIÓN 


Como la base está a cero volts, la unión entre emisor y base no puede conducir y la corriente de 

: emisor es cero. Del mismo modo, la unión entre colector y base no puede conducir porque el colector 

is tipo nestá conectado a través de Rc al positivo de la fuente de alimentación, mientras que la base tipo 

+ pestáatierra. Se deduce que la corriente de colector será cero. La corriente de base también tendrá 
que ser cero y el transistor está en el modo de corte de operación. 

El voltaje de emisor será obviamente cero, mientras que el voltaje de colector será igual a +10 

V, porque la caída de voltaje en R¿ es cero. En la figura 4.18(b) se ilustran los detalles del análisis. 


TT TA OS Das AS A o A a a a a O 


Ejercicio 


D4.13 Para el circuito de la figura 4.16(a), encuentre el máximo voltaje al que se puede elevar la base mientras el 
transistor permanezca en el modo activo. Suponga a > 1. 


Resp. +4.54 V 


D4.14 Rediseñe el circuito de la figura 4.16(a) (es decir, encuentre nuevos valores para Rg y Rc) para crear una 
corriente de colector de 0.5 mA y un voltaje de polarización inversa en la unión entre colector y base de 2 V. Suponga 
axl. 


Resp. Re=6.6kQ; Re=8 KQ 


em A A TT A eyn e eE 


EJEMPLO 4.5 


Deseamos analizar el circuito de la figura 4.19(a) para determinar los voltajes en todos los nodos y 
las corrientes que circulan en todas las ramas. 
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v* = +10 V +10 V 
; 10 — 0.7 
¡=== 4.65 mA Q) 


+0.7 V ©) 


-10 + 4.6 xX 1 = ~54 V (4) 


1 KQ 


©) 099 x 4.65 = 4.6 mA l 


V” = -10 V -10 V 
(a) . (b) 
Fig. 4.19 Ejemplo 4.4: (a) circuito; (b) análisis con los pasos indicados por números dentro de un círculo. 


SOLUCIÓN 


La base de este transistor pnp está a tierra, mientras que el emisor está conectado a una fuente 
positiva (V* =+10 V) a través de Rg. Se deduce que la unión entre emisor y base estará polarizada 
directamente con 


Ve = Vee = 0.7 V 
Por lo tanto, la corriente de emisor estará dada por 


„Wt-V:_10-07 


le Re 2 


= 4.65 mA 


Como el colector está conectado a una fuente de alimentación negativa (más negativa que el voltaje 
de base) a través de Rc, es posible que el transistor esté operando en el modo activo. Si se supone 
que éste es el caso, obtenemos 


lc = alg 


Como no se ha dado valor para 2, supondremos que $= 100, que resulta en & = 0.99. Como grandes 
variaciones en ĝ resultan en pequeñas diferencias en q. esta suposición no será crítica en cuanto a 
determinar el valor de /¿ se refiere. Por lo tanto, 


Ic = 0.99 x 4.65 = 4.6 mA 


El voltaje de colector será 


~ Ve= VT+ IcRe 
=-10+4.6x1=-5.4V 


Así, la unión entre colector y base está polarizada inversamente por 5.4 V y el transistor está de 
hecho en el modo activo, que apoya nuestra suposición original. 
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Sólo falta por calcular la corriente de base, 


dz 4.65 
l= 341 10l = 0.05 mA 
Es obvio que el valor de 8 afecta de manera crítica la corriente de base, pero nótese que en este 
circuito el valor de 4 no tendrá efecto en el modo de operación del transistor. Como ĝ es 
generalmente un parámetro mal especificado, este circuito representa un buen diseño. Como regla, 
debemos esforzarnos en diseñar el circuito tal que su funcionamiento sea tan insensible al valor de 
ß coma sea posible. Los detalles del análisis se ilustran en la figura 4.19(b). 


Ejercicios 


D4.15 Parael circuito de la figura 4.19(a), encuentre el máximo valor al que Rç se puede elevar mientras el transistor ¿ 
permanece en el modo activo. 


Resp. 2.17kQ l 5 


D4.16 Rediseñe el circuito de la figura 4.19(a) (es decir, encuentre nuevos valores para Rg y Rc) para establecer una Š 
corriente de colector de 1 mA y una polarización inversa en la unión entre colector y base de 4 V. Suponga a => 1. 


Resp. R¿=9.3kQ;Rc=6kQ 


S p 
R e eo aei A A A A A A A A AA A a q TS RN AR IS PE rm E] 
RT AN PR NI RI O A AR OA A NN SAI PRE RA A a Eta Ea O IA II rd 


EJEMPLO 4.6 


Deseamos analizar el circuito de la figura 4.20(a) para determinar los voltajes en todos los nodos y 
las corrientes en todas las ramas. Suponga 8 = 100. 


SOLUCIÓN 
La unión entre base y emisor está claramente polarizada de manera directa. Por lo tanto, 


+5 -— Vag _ 5-0.7 


le == o0 


= 0.043 mA 


Suponga que el transistor está operando en el modo activo. Ahora podemos escribir 
= BIg= 100 x 0.043 = 4.3 mA 
El voltaje de colector se puede determinar ahora como 
Ve =+10 — IcRe = 10 -4.3 x 2 = +1.4 V 


Como el voltaje de base V; es 


Vg = Vas 2+0.7 V 
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+10 V +10 V 


le = 100 X 0.043 
= 4.3 mA © 


Ve 


tol 


10-2 X 4,3 
+14V © 


O =o +07v lg = 43 + 0.043 


(a) (b) 
Fig. 4.20 Ejemplo 4.5: (a) circuito; (b) análisis con los pasos indicados por los números dentro de un circulo. 


se deduce que la unión entre colector y base está polarizada inversamente por 0.7 V y el transistor 
está de hecho en el modo activo. La corriente de emisor estará dada por 


Iz= (8+ D/s= 101 x 0.043 = 4.3 mA 


De este ejemplo observamos que las corrientes de colector y emisor dependen críticamente del 
valor de 8. De hecho, si S fuera 10% más alta, el transistor saldría del modo activo y entraría a 
saturación. Por.lo tanto, es claro que éste es un mal diseño. Los detalles del análisis se ilustran en 
la figura 4.20(b). 


E E RARO A e e SI 


Ejercicio 


D4.17 El circuito de la figura 4.20(a) se va a fabricar usando un tipo de transistor cuya ĝ está especificada entre 50 
y 150. (Esto es, las unidades individuales del mismo tipo de transistor pueden tener valores de 8 entre los valores aquí 
indicados.) Rediseñe el circuito seleccionando un nuevo valor para Rc, de modo que se garantice que todos los circuitos 
fabricados se encuentren en el modo activo. ¿Cuál es el intervalo de valores de voltaje de colector que pueden exhibir 
los circuitos fabricados? 


EJEMPLO 4.7 


Deseamos analizar el circuito de la figura 4.21(a) para determinar los voltajes en todos los nodos y 
las corrientes en todas las ramas. Suponga 6 = 100. 
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+15 V +15 V 


R a Re = Re = 
an 5 KQ 5KO 
100 kQ 
pe 
Rez = E 
kQ Re = Re = 
sd 3k0 3k0 
(a) (b) 
+15 V +15V 
5 KQ y 0.103 mA 
100 kQ 
+5 V +8.6 V 
a 0.013 mA 
— 


+4.57 V 


+4.57 V 50 KQ 


1.29 mA ' 


3 
l 


(c) 
Fig. 4.24 Circuitos para el ejemplo 4.7. 


SOLUCIÓN 


El primer paso del análisis consiste en simplificar el circuito de base usando el teorema de Thévenin. 
El resultado se muestra en la figura 4.21 (b), donde 


Ra 50 


= PP E — ió yl 
Vos O E Ss PY 


Ras = (Rs: // Re) = (100 // 50) = 33.3 KQ 


Para evaluar la corriente de base o de emisor tenemos que escribir una ecuación de malla alrededor 
de la malla marcada como L en la figura 4.21(b). Nótese, sin embargo, que la corriente que pasa 
por Rss es diferente de la que pasa por Rg. La ecuación de malla será 


Vaz = IgRog + Vee + IeRg 
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Al sustituir por Is por 


le 


ba 


y reacomodar la ecuación resulta 


Vag os Vaz 


le + [Ra6 + 10] 


Para los valores numéricos dados tenemos 


pan Sat 


“3 63m 7 mA 


La corriente de base será 


El voltaje de base está dado por 


Vs = Vse + leRg 
=0.7 + 1.29 x 3 = 4.57 V 


Supongamos operación en modo activo. Podemos evaluar la corriente de colector como 
Ic = als = 0.99 x 1.29 = 1.28 mA 
El voltaje de colector se puede evaluar ahora como 
Ve = +15 — IcRe = 15 — 1.28 x 5 = 8.6 V 


Se deduce que el colector es más alto en potencial que la base en 4.03 V, lo que significa que el 
transistor está en el modo activo, como se supuso. Los resultados del análisis están dados en la 


figura 4.21 (c). 


PAn mit ea. e A AA AOS AAA ID OO AA O e y IR TTET se 

¿ Ejercicio E 
E 4.18 Si el transistor del circuito de la figura 4.21(a) se sustituye con otro que tenga la mitad del valor de £ (es decir, A 
3 B= 50), encuentre el nuevo valor de /¿ y exprese el cambio en Ic en forma porcentual. : 

$ Resp. I= 1.15 mA; -10% 

Primeur perna s er mispaa pag A aarep A aa r pale pies E A AS E ae dpt aert pe g A erea l ra T ere a oor A yE e ri 


EJEMPLO 4.8 


ES $ 
Oy 
a Deseamos analizar el circuito de la figura 4.22(a) para determinar los voltajes en todos los nodos y 

3 las corrientes que circulan en todas las ramas. . 
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x 5y 


+15 V 


1.252 mA | 
0.103 mA | 


100 KQ +9.44 V 
PRAY = +7.43 V 
0.013 mA 
2.7 KQ 
50 KQ 
J009 mA ps mA 


(b) 


Fig. 4.22 Circuitos para el ejemplo 4.8. 


SOLUCIÓN 


Primero reconocemos que parte de este circuito es idéntico al analizado en el ejemplo 4.7, es decir, 
el circuito de la figura 4.21 (a). La diferencia, por supuesto, es que en el nuevo circuito tenemos un 
transistor adicional Q, junto con sus resistores asociados Re y Rez. Suponemos que Q, está todavía 
en el modo activo. Los siguientes valores serán idénticos a los obtenidos en el ejemplo previo: 


Va, =+4.57 V lg, = 1.29 mA 
Isı = 0.0128 mA le, = 1.28 mA 
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Sin embargo, el voltaje de colector será diferente al previamente calculado, porque parte de la 
corriente de colector Ic, circulará en el alambre de la base de O, (Im). Como primera aproximación 
podemos suponer que Jm es mucho menor que Ici; esto es, podemos suponer que la corriente que 
circula por R¿, es casi igual a /c,. Esto hace posible que calculemos Ve: 


Va S +15 -laRer 
=15-1.28x5=+8.6 V 


Por lo tanto, Q, está en el modo activo, como se había supuesto. 

En lo que respecta a Q,, observamos que su emisor está conectado a +15 V por medio de Rez. 
Es por ello seguro que la-unión entre el emisor y la base de O, estará polarizada directamente. 
Entonces el emisor de Q, estará a un voltaje Vm dado por 


Va = Ver + Verlo, = 8.6 + 0.7 = +9.3 V 


La corriente de emisor de Q, se puede calcular ahora como 
la — +57 72.85 mA 
Como el colector de Q, retoma a tierra por medio de Ro, es posible que Q, esté operando en el 


modo activo. Supongamos que éste es el caso. Ahora encontramos Jez como 


lea = adm 
= 0.99-x 2.85 = 2.82 mA (suponiendo $, = 100) 


El voltaje de colector de Q, será 


Vo = IaRe = 2.82 x 2.7 = 7.62 V 


que es menor que Vp en 0.98 V. Por lo tanto, Q, está en el modo activo, como se supuso. 
Es importante en esta etapa hallar la magnitud del error en que incurrimos en nuestros cálculos 
por la suposición que Ia es insignificante. El valor de Im está dado por 


_ lap. _285_ 
aal 101 0.028 mA 


ls 


que es ciertamente mucho menor que Ic, (1.28 mA). Si se desea, podemos obtener resultados más 
precisos si iteramos una vez más, suponierido que Z; es 0.028 mA. Los nuevos valores serán 


Corriente en Rc, = Le; — Ig = 1.28 — 0.028 = 1.252 mA 
e Va =15-5x1.252=8.14V 
ig Ve = 8.74 + 0.7 = 9.44 V 


In= Hoan =2.78 mA 
Ad le, = 0.99 x 2.78 = 2.75 mA 


L Vo = 2.75 x 2.7 = 7.43 V 


-218 


=o 7 0.0275 mA 


152 
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Nótese que el nuevo valor de Jm es muy cercano al utilizado en nuestra iteración y no se garantizan 
más iteraciones. Los resultados finales se indican en la figura 4.22(b). 

El lector justificadamente pudiera preguntarse sobre la necesidad de usar un esquema iterativo 
para resolver un problema lineal (o linealizado). En efecto, podemos obtener la solución exacta 
(si podemos llamar exacta cualquier cosa que hagamos con un modelo de primer orden) escribiendo 
ecuaciones apropiadas. Aconsejamos al lector que encuentre esta solución y compare los resultados 
con los obtenidos antes. Es importante destacar, sin embargo, que en la mayor parte de estos pro- 
blemas es suficiente obtener una solución aproximada siempre que $e pueda encontrar rápida y, por 
supuesto, correctamente. . 


Nota importante 


En los ejemplos del 4.2 al 4.8 frecuentemente utilizamos un valor preciso de œ para calcular la 

corriente de colector. Como & = 1, el error en estos cálculos será muy pequeño si uno supone a: = 

l e ic = ig. Por lo tanto, excepto en cálculos que dependen críticamente del valor de œ (como en el 
- Cálculo de la corriente de base), generalmente suponemos Q => 1. 


AS 


Ejercicios 


Epa A A a e ie 


4.19 Para el circuito de la figura 4.22, ercuentre la corriente total tomada de la fuente de alimentación. De esto 
. encuentre la potencia disipada en el circuito. 


: Resp. 4.135 mA; 62 mW 


4.20 El circuito de la figura E4.20 debe conectarse al circuito de la figura 4.22(a) como se indica; específicamente, 


j la base de Q; debe conectarse al colector de Q2. Si Q; tiene 8 = 100, encuentre el nuevo valor de Ve y los valores de 
Va e Ic. 


+15. V 


Al colector Q3 
de Qz en la i 
Fig. 4.22(a) i 
Vg, Fig. E4.20 
4709 


"Resp. +7.06 V, +6.36 V; 13.4 mA 


Z) 
HN 
i 


4.7 EL TRANSISTOR COMO AMPLIFICADOR ` 


Para operar como amplificador, un transistor debe estar polarizado en la región activa. El problema 
de polarización es el de establecer una corriente de cd constante en el emisor (o el colector). Esta 
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corriente debe ser predecible e insensible a variaciones en temperatura, valor de 8, etc. Mientras 
diferimos a la sección 4.10 el estudio de técnicas de polarización, en lo que sigue demostraremos 
la polarización del transistor a una corriente constante de colector. Este requisito surge del hecho 
de que la operación: del transistor como amplificador está altamente influida por el valor de la 
corriente de reposo (o de polarización), como se muestra a continuación. 

Para entender la forma en que opera el transistor como amplificador, considere el circuito 
conceptual que se muestra en la figura 4.23(a). Aquí la unión entre la base y el emisor está polarizada 
directamente por un voltaje Vs (batería) de cd. La polarización inversa de la unión entre el colector 
y la base se establece al conectar el colector a otra fuente de alimentación de voltaje Vcc que pasa 
por un resistor Rc. La señal de entrada que se va a amplificar está representada por la fuente de 
voltaje Use que sé superpone sobre Vag. ; : 


Condiciones de cd 
Consideremos primero las condiciones de polarización de cd al fijar en cero la señal Uy. El circuito 


se reduce al de la figura 4.23(b) y podemos escribir las siguientes relaciones para las corrientes y 
voltajes de cd: 


Ie = Ige" i (4.23) 
l¿= Ida z (4.24) 
Is = LelB (4.25) 
Ve = Vee = Vec — IcRe | (4.26) 


Obviamente, para operación en modo activo, Vc debe ser mayor que Vg en una cantidad que 
permita que una señal razonable oscile en el colector pero, invariablemente, mantenga al transistor 
en la región activa. Regresaremos a este punto más adelante. 


Ube 


VBE 


Fig. 4.23 (a) Circuito conceptual para ilustrar la operación del transistor como amplificador. (b) El circuito 
de (a) con la fuente de señal vse eliminada para análisis de cd (polarización). 
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La corriente de colector y la transconductancia 
Si se aplica una señal Use como se muestra en la figura 4.23(a), el voltaje Ugg total instantáneo entre 
emisor y base se convierte en 
Use = Vag + Ube 
De manera correspondiente, la corriente de colector se convierte en 


ic= Iger = Ipe ee+ VaYYr 


= Je eA 
El uso de la ecuación (4.23) produce , 
ic = Ice" (4.27) 
Ahora, si Use << Vr, podemos aproximar la ecuación (4.27) como 
ic ~le í + s) (4.28) 


Aquí hemos expandido el exponencial de la ecuación (4.27) en una serie y retenido sólo los primeros 
dos términos. Esta aproximación, que es válida sólo para vse menos a unos 10 mV, se conoce como 
aproximación a pequeña señal. Bajo esta aproximación, la corriente total de colector está dada 
por la ecuación (4.28) y se puede escribir como i 


L : 
ic=Ie+ a Use (4.29) 


Por lo tanto, la corriente de colector está compuesta del valor /¿ de polarización de cd y una 
componente de señal ¡,, 


le = = Ube (4.30) 


Esta ecuación relaciona la corriente de señal del colector al correspondiente voltaje de señal entre 
base y emisor. Se puede escribir como 


l ie T EmUbe (4.3 1) 
donde g,, recibe el nombre de transconductancia, y de la ecuación (4.30) está dada por 
Z, 
En = 7 (4.32) 


Observamos que la transconductancia del BJT es directamente proporcional a la corriente /¿ de 
polarización del colector. Entonces, para obtener un valor predecible constante para gm, necesitamos 
una /¿ predecible constante. Finalmente, observamos que los BJT tienen transconductancia relati- 
vamente alta (en comparación con los FET, que se estudian en el siguiente capítulo); por ejemplo, 
a una /¿=1 mA, g,, = 40 mA/V. 

Una interpretación gráfica para g,, se da en la figura 4.24, donde se muestra que g,, es igual a 
la pendiente de la curva característica ic — Ugg a una corriente ic = Ic (es decir, al punto de 
polarización O, que también se denomina punto de trabajo estático). Por lo tanto, 

die l 
Em = Joa (4.33) 


l= Lo 
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ic 


Pendiente = gm 


Fig. 4.24 Operación lineal del transistor bajo condiciones a pequeña señal: una pequeña señal Vse de onda 
triangular se superpone al voltaje Vgs de cd. Da lugar a una corriente i, de señal en el colector, también de 
forma de onda triangular, superpuesta sobre la corriente de cd lc. ie = 8m Use, donde gn es la pendiente de la 
curva ic — Ugg en el punto Q de polarización. 


La aproximación a pequeña señal implica conservar la amplitud de señal suficientemente pequeña 
para que la operación se restrinja a un segmento casi lineal de la curva exponencial ic — Ugg. Si 
aumenta la amplitud de señal resulta en que la corriente de colector tendrá componentes no lineal- 
mente relacionadas a Use- Un tipo similar de aproxiraación se empleó para diodos (sección 3.5). 
El análisis anterior sugiere que para pequeñas señales (Use < V7), el transistor se comporta 
como una fuente de corriente controlada por voltaje. El puerto de entrada de esta fuente controlada 
es entre base y emisor, y el de salida es entre el colector y emisor. La transconductancia de la fuente 
controlada es gm, y la resistencia de salida es infinita. Esta última propiedad ideal es resultado 


* de nuestro modelo de primer orden de operación de transistor, en que el voltaje de colector no tiene 


Ejercicio 


efecto en la corriente de colector en el modo activo. Como vimos en la sección 4.5, los BJT prácticos 
tienen resistencia finita de salida. El efecto de la resistencia de salida en la operación de un 
amplificador se considera más adelante. 


4.21 Utilice la ecuación (4.33) para derivar la expresión para g„ en la ecuación (4.32). 
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La corriente de base y la resistencia de entrada en la base 


Para determinar la resistencia vista por U», primero evaluamos la corriente total de base ig usando 
la ecuación (4.29), como sigue: 
_te le ik 
BR Ro 
B6 B BY 
Entonces 
i= Isti, E (4.34) 
donde Z; es igual a /¿/8 y la componente de señal iş está dada por 


l ke 


| i, = 5 V, Ube (4.35) 
Al sustituir Zc/Vr por Zm da 
i= = Use (4.36) 


La resistencia de entrada a pequeña señal entre base y emisor, mirando hacia la base, se denota por 
r, y se define como 


a (4.37) 
lb 
Al usar la ecuación (4.36) resulta 
B 
Fz Toal 4.38 
F (4.38) 


- Entonces r, es directamente dependiente de 8 y es inversamente proporcional a la corriente de 
polarización Je. Al sustituir gm en la ecuación (4.38) de la ecuación (4.32) y sustituyendo /¿//8 por 
Iz resulta una expresión alternativa en lugar de ry, 


==> (4.39) 


La corriente de emisor y la resistencia de entrada en el emisor 


La corriente total de emisor ¡¿ se puede determinar a partir de 


k k i 
¡== E 42 
Q Q Q 
` Entonces 
i= leti (4.4 


donde 7z es igual a Jc/a y la corriente de señal i, está dada por 


. le le de 
e7 e A = 7 Ube 4 
: Q av, blo Vr Us ( 
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Si denotamos por r, la resistencia a pequeña señal entre base y emisor, mirando hacia el emisor, se 
puede definir como 


y, = Vee (4.42) 


le 


Si usamos la ecuación (4.41) encontramos que r., llamada resistencia de emisor, está dada por 
r=> (4.43) 


Una comparación con la ecuación (4.32) deja ver que 


Q 1 
=== 4.44 
Em Em ( ) 


La relación entre », y r. se puede encontrar al combinar sus respectivas definiciones en las 
ecuaciones (4.37) y (4.42) como 


Ube = LY a = ife 
Entonces 
Ta = (idlib)re 


que produce 


r,=(8+ Dr. (4.45) 


Ejercicio 


4.22 Un BJT que tiene una 8 = 100 está polarizado a una corriente de cd de colector de 1 mA. Encuentre el valor de 
Em» Ye y Fz en el punto de polarización. 


Resp. 40 mA/V; 25 Q; 2.5 KQ 


PA E O A RS E AA a AI E e gr ank A 


Ganancia de voltaje 


Hasta ahora hemos establecido sólo que el transistor capta la señal entre base y emisor Use y ocasiona 
que una corriente proporcional g,,u, circula en el alambre del colector a un alto nivel de impedan- 
cia (idealmente infinito). En esta forma el transistor está actuando como una fuente de corriente 
controlada por voltaje. Para obtener una señal de voltaje de salida podemos forzar esta corriente para 
que circule por un resistor, como se hace en la figura 4.23(a). Entonces, el voltaje total de colector 
UL sera 


Uc = Vee — icRc 
= Vec — (le + ie)Re 
= (Vec —LeRe) — ioRe 
Vik (4.46) 


ALI 


A A TNL E A 


Ejercicio 


4.23 Enel 
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Aquí la cantidad Vç es el voltaje de polarización de cd en el colector, y el voltaje de señal está dado por 


Ue = ~i Rc = —8mUbeRe 
= (~gmRC Ube (4.47) 


Entonces la ganancia de voltaje de este amplificador es 
Ganancia de voltaje = = = —mRc (4.48) 
be 


Otra vez observamos que debido a que g,, es directamente proporcional a la corriente de polarización 
del colector, la ganancia será tan estable como se hace la corriente de polarización del colector. 


NS 


A A E A A A E E E A 


circuito de la figura 4.23(a), Vpg se ajusta para producir una corriente de cd de colector de 1 mA. Sea Vcc 


=15 V, Re = 10 kQ y 6= 100. Encuentre la ganancia de voltaje u/Use. Si Vse = 0.005 sen wet volts, encuentre uc(t) e 
ixtt). 


4.8 MODELOS DE CIRCUITO EQUIVALENTE A PEQUEÑA SEÑAL 


El análisis de la sección anterior indica que toda corriente y voltaje del circuito amplificador de la 
figura 4.23(a) están formados por dos componentes: una componente de cd y una componente de 
señal. Por ejemplo, Us = VBE + Use, Ie = Ic + ie etc. Las componentes de cd están determinadas del 
circuito de cd que se ilustra en la figura 4.23(b) y de las relaciones impuestas por el transistor 
(ecuaciones 4.23 a la 4.26). Por otra parte, una representación de la operación de la señal del BJT 
se puede obtener al eliminar las fuentes de cd, como se muestra en la figura 4.25. Observe que como 
el voltaje de una fuente ideal de cd no cambia, el voltaje de señal en sus terminales será cero. Por 
esta rázón hemos sustituido Vcc y Vaz con cortocircuitos. Si el circuito hubiera contenido fuentes 
ideales de corriente de cd, éstas hubieran sido sustituidas por circuitos abiertos. Nótese, en cambio, 
que el circuito de la figura 4.25 es útil sólo en cuanto a que muestra las diversas corrientes y voltajes 
de señal; no es un circuito amplificador real porque el circuito de polarización de cd no se muestra. 

En la figura 4.25 también se muestran las expresiones para los incrementos de corriente ¿,, i, € 
i obtenidos cuando se aplica una pequeña señal Use. Estas relaciones pueden ser representadas por 
un circuito que debe tener tres terminales, C, B y E, y debe producir las mismas corrientes terminales 
indicadas en la figura 4.25. El circuito resultante es entonces equivalente al transistor en cuanto se 
refiere a la operación a pequeña señal, y entonces se puede considerar un modelo de circuito 
equivalente a pequeña señal. 


El modelo híbrido 7 


En la figura 4.26(a) se muestra un modelo de circuito equivalente para el BJT. Este modelo 
representa al BJT como fuente de corriente controlada por -voltaje y explícitamente incluye la 
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Fig. 4.25 Circuito amplificador 
de la figura 4.23(a) con las fuen- 
tes de cd Vas y Veo eliminadas (en 
cortocircuito), por lo que sólo están 
presentes las componentes de se- 
ñal. Nótese que ésta es una repre- 
sentación de la operación de señal 
del BJT y no es un circuito ampli- 
ficador real. 


resistencia de entrada que mira hacia la base, r,. Obviamente, el modelo produce unas corrientes 
Íe = EmUbe € is = Ubel m, pero no es tan obvio el hecho de que el modelo también produzca la expresión 
correcta para ¡,. Esto se puede demostrar como sigue: en el nodo del emisor tenemos 


. _ Uy Ube ` 
h= 7 + Ene = 77 (1 + Zar:) 


F 


=*a+ø= Ubel (z5) 


= Upel. Fe 
Se puede obtener un modelo de circuito equivalente ligeramente diferente si expresamos la 
corriente de la fuente controlada (2,„Use) en términos de la corriente de base ¡, como sigue: 


EmUbe T 8mkisrz) 
= (2mFy)ip = Pio 
Esto resulta en el modelo alternativo de circuito equivalente que se muestra en la figura 4.26(b). 
Aqui el transistor está representado como una fuente de corriente controlada por corriente, siendo 
i, la corriente de control. 
Los dos modelos de la figura 4.26 son versiones simplificadas de lo que se conoce como modelo 
híbrido 7. Éste es el modelo que más se utiliza para un BJT. El modelo híbrido. completo, como 


lo 


C 


Fig. 4.26 Dos versiones ligeramente diferentes del modelo híbrido m simplificado para la operación a 
pequeña señal de un BJT. El circuito equivalente en (a) representa al BJT como fuente de corriente controlada 
por voltaje (amplificador de transconductancia) y el de (b) representa al BJT como fuente de corriente” 
controlada por corriente (amplificador de corriente). 
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se demuestra más adelante en este capítulo, incluye componentes adicionales que modelan efectos 
de segundo orden del transistor de unión bipolar (BJT). 

Es importante observar que los circuitos equivalentes a pequeña señal de la figura 4.26 modelan 
la operación del BJT en un punto dado de polarización. Esto debe ser obvio por el hecho de que los 
parámetros g., y r- del modelo dependen del valor de la corriente Zç de polarización de cd, como se 
indica en la figura 4.26. Finalmente, aun cuando se han desarrollado modelos para un transistor 
npn, se aplican igualmente bien a transistores pnp sin cambio de polaridades. 


El modelo T 


Aun cuando el modelo híbrido 7 (en una de sus dos variantes que se muestran en la figura 4.26) se 
puede usar para realizar un análisis a pequeña señal de todos los circuitos a transistores, hay 
situaciones en las que un modelo alternativo, que se muestra en la figura 4.27, es mucho más 
conveniente. Este modelo, llamado modelo T, se muestra en dos versiones en la figura 4.27. El 
modelo de la figura 4.27(a) representa al BJT como una fuente de corriente controlada por voltaje 
. siendo Uy. el voltaje de control, pero aquí se muestra explícitamente la resistencia entre base y 
emisor, mirando hacia el emisor. De la figura 4.27(a) vemos claramente que el modelo produce las 
expresiones correctas para i, e i. Para i, Observamos que en el nodo de la base tenemos 


p Ube Ube x 
ly = —— BmUbe = — (1 > Emre) 
Fe Fe 


Fe 


— Ue ._ Vie 


(B+ Dr. rz 


como debe ser el caso. 


Em = leVr 
paia t, 
lg Em 
(a) (b) 


Fig. 4.27 Dos versiones ligeramente diferentes de lo que se conoce como modelo T del BJT. El circuito de 
(a) es la representación de una fuente de corriente controlada por voltaje y el de (b) es la representación 
de una fuente de corriente controlada por corriente. Estos modelos explícitamente muestran la resistencia de 
emisor r, más bien que la resistencia de base r, destacada en el modelo híbrido 7. 
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Si, en el modelo de la figura 4.27(a), la corriente de la fuente controlada se expresa en términos 
de la corriente del emisor como sigue: 
EmUbe = Emi.) 
= (Entel. z Qie 2 
obtenemos el modelo alternativo T que se muestra en la figura 4.27(b). Aquí el BJT está representado 
como una fuente de corriente controlada por corriente pero con la señal de control siendo ¿,. 


Aplicación de los circuitos equivalentes a pequeña señal . 


La disponibilidad de los modelos de circuitos con BJT a pequeña señal hace que el análisis de 
circuitos de amplificadores con transistores sea un proceso sistemático. El proceso consta de los 
siguientes pasos: o. 


_ 1. Determinar el punto de operación de cd del BJT y en particular de la corriente Jç de cd de 


colector. 
2. Calcular los valores de los parámetros del modelo a pequeña señal: g,, = L f, = £ y 
Vr DS 1 T ni 


re = — Z —. 
$ Iz Em i 
3. Eliminar las fuentes de cd al sustituir cada fuente de voltaje de cd con un cortocircuito y 
cada fuente de corriente de cd con un circuito abierto. 


4. Sustituir el BJT con uno de sus modelos de circuito equivalente a pequeña señal. Aun 
cuando cualquiera de los modelos se puede usar, uno de ellos podria ser más conveniente 
que los otros para el circuito en particular que se analice. Este punto se hará más claro más 
adelante en este capítulo. 


5. Analizar el circuito resultante para determinar las cantidades necesarias (por ejemplo, 
ganancia de voltaje, resistencia de entrada). El proceso se ilustra por medio de los 
siguientes ejemplos. 


EJEMPLO 4.9 


Deseamos analizar el amplificador a transistores que se muestra en la figura 4.28(a) para determinar 
su ganancia de voltaje. Suponga 8 = 100. 


SOLUCIÓN 


El primer paso del análisis consiste en determinar el punto de polarización. Para este fin suponemos 
que vy; = 0. La corriente de cd de base será 


La corriente de cd de colector será 


Ic = PIg= 100 x 0.023 = 2.3 mA 
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Ve = +10 V . +10 V 


Ras e 100 kQ 


1 Vos =3V 


CN (b) 


2.323 mA 


Rpg = 100 kQ 5 as 


(c) 
Fig. 4.28 Ejemplo 4.9: (a) circuito; (b) análisis de cd; (e) modelo a pequeña señal. 


El voltaje de cd en el colector será 


Ve = Vec — IcRe 
=+10 -2.3 x3 =+3.1 V 
Como Vg = +0.7 V, se deduce que en el estado de reposo el transistor estará operando en el modo 
activo. El análisis de cd se ilustra en la figura 4.28(b). 


Una vez determinado el punto de operación, podemos continuar para determinar los parámetros 
del modelo a pequeña señal: 


Vr 25mV a 
Tama $S 
le _2.3mA_ 
y mar AN 
-P_100_ 
E z7% 1.09 kQ 


Para realizar el análisis a pequeña señal es igualmente conveniente utilizar cualquiera de los 
dos modelos de circuito equivalente híbrido 7. Con el primero, resulta el circuito equivalente de 
amplificador que aparece en la figura 4.28(c). Nótese que no se incluyen cantidades de cd en este 
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circuito equivalente. Es más importante observar que el voltaje Vcc de la fuente de cd ha sido 
sustituido por un cortocircuito en el circuito equivalente de señal porque el terminal de circuito 
conectado a Vcc siempre tendrá un voltaje constante. Esto es, el voltaje de señal en este terminal 
será cero. En otras palabras, un terminal de circuito conectado a una fuente de cd constante siempre 
puede ser considerado como una tierra de señal. 

El análisis del circuito equivalente de la figura 4.28(c) continúa como sigue: 


= Pa 
Bie Mi frt Rss 
-, 109 _ os 
= UY; 101 09 0.011u, (4.49) $ 
El voltaje de salida v, está dado por 
Vo = —2mUbeRc 


=-92 x 0.0113, x 3 = --3.04u, 
Entonces la ganancia de voltaje será 


e =-3.04 V/V (4.50) 


U; 


donde el signo menos indica una inversión de fase. 


EJEMPLO 4.10 


Para conocer más sobre la operación de amplificadores transistorizados, deseamos considerar las formas 
de onda en varios puntos del circuito analizado en el ejemplo anterior. Para este fin suponemos que v; 
tiene una onda triangular. Primero determinamos la máxima amplitud que se permite tener a v; y luego, 
con la amplitud de y, fija a este valor, damos las ondas de iş (f), Uag(0), ic()y veð. 


SOLUCIÓN 


Una restricción a la amplitud de señal es la aproximación a pequeña señal, que estipula que Vse no 
debe exceder de 10 mV. Si tomamos la onda triangular Vse como de 20 mV pico a pico y trabajamos 
a la inversa, la ecuación (4.49) se puede utilizar para determinar el máximo pico posible de v; 


Para comprobar si el transistor permanece en el modo activo con y, teniendo un valor pico ġ= 
0.91 V, tenemos que evaluar el voltaje de colector.:El voltaje en el colector consta de una onda 
triangular v, sobrepuesta al valor de cú ¿= 3.1 V. El voltaje pico de la onda triangular será 


A A 


V; = V; x ganancia = 0.91 x 3.04 = 2.77 V 


Se deduce que cuando la salida oscila negativamente, el voltaje de colector llega a un minimo de 
3.1 — 2:77 = 0.33 V, que es menor que el voltaje de base œ 0.7 V. Por lo tanto, el transistor no 
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seal 


17 
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permanecerá en el modo activo con +, teniendo un valor pico de 0.91 V. Podemos fácilmente 
determinar, sin embargo, el máximo valor del pico de la señal de entrada tal que el transistor 
permanezca activo en todo tiempo. Esto se puede hacer al hallar el valor de Y; que corresponda al 
valor minimo del voltaje de colector que sea igual al voltaje de la base. que es aproximadamente 
0.7 V. Entonces 


Hagamos que Ê sea aproximadamente 0.8 V, como se muestra en la'figura 4.29(a), y completemos 
el análisis de este problema. La corriente de señal de la base será triangular, con un valor pico 7, de 


s. 08 
Arar rio amA 


Esta corriente de onda triangular se superpone sobre la corriente de reposo /¿ de base, como se 
muestra en la figura 4.29(b). El voltaje entre base y emisor estará formado por la componen- 
te de onda triangular superpuesta sobre el Vss de cd que es aproximadamente de 0.7 V. El valor pico 
de la onda triangular será 


no 1.09 
O Ony 


Da. = Y, 
El Ugg total se bosqueja en la figura 4.29(c). Ñ 
La corriente de señal del colector será triangular en forma, con un valor pico 7, dado por 


Ê = BÍ, = 100 x 0.008 = 0.8 mA 


Esta corriente estará superpuesta sobre la corriente de reposo de colector Ic (= 2.3 mA), como se 
muestra en la figura 4.29(d). 

Finalmente, el voltaje de señal en el colector se puede obtener al multiplicar y, por la ganancia 
de voltaje, esto es, 


Ê, = 3.04 x 0.8 = 2.43 V 


En la figura 4.29(€) se muestra una gráfica del voltaje total de colector vc contra tiempo. Nótese la 
inversión de fase entre la señal de entrada +, y la señal de salida v.. También nótese que aun cuando 
el voltaje minimo de colector sea ligeramente menor que el de la base, el transistor permanecerá 
en el modo activo. En efecto, los transistores de unión bipolar (BJT) permanecen en el modo activo 
aun cuando sus uniones entre colector y base se encuentren polarizadas directamente hasta en 0.3 
o 0.4 V. 


EJEMPLO 4.11 


Necesitamos analizar el circuito de la figura 4.30(4) para determinar la ganancia de voltaje y las 
ondas de señal en varios puntos. El condensador C es de acoplamiento cuyo propósito es acoplar 
el voltaje v; de señal al emisor y bloquear la cd. En esta forma la polarización de cd establecida por 
V* y V` junto con Rzy Rc no se verá alterada cuando se conecte el v, de la señal. Para los fines de 
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vV* =+10V +10 V 


0.93 mA y 


+0.7 V 


= 0.92 may EN 


-10 V 


(c) (d) 


Fig. 4.30 Ejemplo 4.11: (a) circuito; (b) análisis de cd; (o) modelo a pequeña señal; (d) análisis a pequeña 
señal efectuado directamente en el circuito. 


este ejemplo, se supondrá que C es infinita, es decir, actúa como cortocircuito perfecto a las 
frecuencias de señal de interés. Análogamente, se utiliza otro condensador muy grande para acoplar 
el voltaje v, de la señal de salida a otras partes del sistema. 


SOLUCIÓN 


Comencemos por determinar el punto de operación de cd como sigue (véase la figura 4.30b): 


+10- Vs _ +10-0.7 


A Y = 0.93 mA 


l¿= 
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Si suponemos 8 = 100, entonces a: = 0.99 y tendremos 
Ie = 0.9917 = 0.92 mA 
V¿=-10 + IcRe 
=-10+0.92x5=-54V 


Entonces, el transistor está en el modo activo. Además, la señal de colector puede oscilar entre 
-5.4 V a cero (que es el voltaje de base) sin que el transistor se vaya a saturación. Sin embargo, una 
oscilación negativa de 5.4 V en el voltaje de colector ocasionará (teóricamente) que el voltaje 
. mínimo de colector $ea —10.8 V, que es más negativo que el voltaje de la fuente de alimentación. 
Se deduce que si intentamos aplicar una entrada que resulte en tal señal de salida, el transistor se 
corta y los picos negativos de la señal de salida se recortan, como se ilustra en la figura 4.31. La 
onda de la figura 4.31, sin embargo, se muestra lineal (excepto por el pico recortado); esto es, el 
efecto de la curva característica no lineal ic — Ugg no se toma en cuenta. Esto no es correcto, puesto 
que si hacemos funcionar el transistor hasta corte en los picos negativos de señal, entonces de seguro 
estaremos excediendo el límite de pequeña señal, como se muestra más adelante. 

Ahora procedamos a determinar la ganancia de voltaje a pequeña señal. Con este fin, elimina- ' 
mos las fuentes de cd y sustituimos el BJT con su circuito T equivalente de la figura 4.27(b). Nótese 
que debido a que la base está a tierra, el modelo T es más conveniente que el modelo híbrido 7. No 
obstante lo anterior, se pueden obtener resultados idénticos si se utiliza el último. 

En la figura 4.30(c) se muestra el resultañte circuito equivalente a pequeña señal del amplifi- 
cador. Los parámetros del modelo son 


a= 0.99 
Vr 25 mV 
A nS 


El análisis del circuito de la figura 4.30(c) para determinar el voltaje de salida v, y, por lo tanto, la 
ganancia de voltaje u/v,, es sencillo y se da en la figura. El resultado es 


Picos negativos recortados 
debido a corte 


Fig. 4.31 Distorsión en la señal de salida debida a corte del transistor. Nótese que se supone que no ocurre 
distorsión debida a curvas características no lineales de un transistor. 
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% = 183.3 V/V 
Nótese que la ganancia de voltaje es positiva, lo que indica que la salida está en fase con la señal 
de entrada. Esta propiedad se debe al hecho de que la señal de entrada se aplica al emisor en lugar de 
la base, como se hizo en el ejemplo 4.9. Debemos insistir en que la ganancia positiva no tiene nada 
que ver con el hecho de que el transistor utilizado en este ejemplo es del tipo pnp. 

* Regresando a la pregunta de la magnitud permisible de señal, observamos de la figura 4.30(c) 
que Ves = vi. Entonces, si se desea operación a pequeña señal (por linealidad), entonces el pico de v; 
debe limitarse a unos 10 mV. Con Y puesto a este valor, como se muestra para una entrada senoidal 
en la figura 4.32, la amplitud pico en el colector, V., será 


Ñ, = 183.3 x 0.01 = 1.833 V 
y el voltaje total instantáneo de colector vc (f) será como se describe en la figura 4.32(b). 


Fig. 4.32 Ondas de entrada y salida para el circuito de la figura 4.30. 


Ejecución de análisis a pequeña señal directamente en el diagrama 
de un circuito : 


En la mayor parte de los casos debemos sustituir explícitamente cada BJT con su modelo a pequeña 
señal y analizar el circuito resultante, como hemos hecho en ejemplos anteriores. Este procedimiento 
sistemático es particularmente recomendado para estudiantes principiantes, pero es frecuente que 
los experimentados diseñadores de circuitos realicen directamente el análisis en el circuito. La figura 
4.30(d) ilustra este proceso para el circuito que acabamos de analizar. Pedimos al lector que siga este 
procedimiento directo de análisis (los pasos están numerados). Observe que el modelo de circui- 
to equivalente se utiliza implicitamente: sólo estamos ahorrando el paso de volver a dibujar el 
circuito con el BJT sustituido con su modelo. El análisis directo, sin embargo, tiene otro beneficio 
muy importante: proporciona conocimiento sobre la transmisión de señales en el circuito. Este 
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conocimiento puede resultar de valor incalculable en diseño, particularmente en la etapa de 
seleccionar una configuración de circuito apropiada para una aplicación dada. 


Aumento del modelo híbrido para considerar el efecto Early 


El efecto Early, estudiado en la sección 4.5, hace que la corriente de colector dependa no sólo de 
use Sino también de vcs. La dependencia de vcs se puede modelar si se asigna una resistencia finita 
de salida a la fuente de corriente controlada del modelo híbrido 7, como se muestra en la figura 
4.33. La resistencia de salida r, se definió en la ecuación (4.21); su valor está dado por r, > Valle, 
donde V; es el voltaje Early e Ic es la corriente de polarización de cd de colector. Nótese que en los 
modelos de la figura 4.33 hemos cambiado el nombre de Use como Up, para ajustarnos a la literatura. 

Surge una pregunta en cuanto al efecto de r, en la operación del transistor como amplificador. 
En circuitos amplificadores en que el emisor esté conectado a tierra (como en el circuito de la figura 
4.28), ro simplemente aparece en paralelo con Re. Entonces, si incluimos r, en el circuito equivalente 
de la figura 4.28(c), por ejemplo, el voltaje de salida v, se convierte en 


Vo = —8mUselRelIro) 


Entonces, la ganancia será un poco reducida. Obviamente, si r, > Rc, la reducción en ganancia será 
insignificante y podemos pasar por alto el efecto de r,. En general, en esta configuración r, se puede 
despreciar si es mayor que 10 Rc- ; 

Cuando el emisor del transistor no esté a tierra, incluir r, en el modelo puede complicar el 
análisis. Haremos comentarios respecto a r, y su inclusión o exclusión en frecuentes ocasiones en 
todo este libro. Por supuesto que si realizamos un análisis preciso de un diseño casi final con ayuda 
de análisis de computadora, entonces », se puede incluir fácilmente (véase la sección 4.16). 

Finalmente, debe hacerse notar que cualquiera de los modelos T de la figura 4.27 se puede 
aumentar para considerar el efecto Early si se incluye r, entre colector y emisor. 


Resumen de parámetros de modelo 


El análisis y diseño de circuitos amplificadores con BJT se facilita en gran medida si el diseñador 
tiene a su alcance las relaciones entre los diversos parámetros de modelo a pequeña señal. Para fácil 


(a) (b) 
Fig. 4.33 Modelo híbrido 7 a pequeña señal, en dos secciones, con la resistencia r, incluida. Nótese que 
die T 
ro = E = T donde V, es el voltaje Early e Ic es la corriente de polarización de cd del colector. 
cla tC 


Observe que vs se ha cambiado por v+, de conformidad con la literatura. 
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referencia, éstas se resumen en la tabla 4.3. Con el tiempo, sin embargo, esperamos que el lector 
tenga capacidad para recordar estas fórmulas de memoria. 


Tabla 4.3 RELACIONES ENTRE LOS 
PARÁMETROS DEL MODELO 
A PEQUEÑA SEÑAL DE UN BJT 


A A 


Parámetros de modelo en términos de corrientes de polarización de cd: 


En términos de re: 


=S (B+D gat 


Relaciones entre a y $: 


Ejercicio 


2.24 El transistor de la figura E4.24 está polarizado con una fuente de corriente constante 7= 1 mA, una [P= 100 y 
- V¿= 100 V. (a) Encuentre los voltajes de cd en la base, emisor y colector. (b) Halle gm, r.. y ro- (C) Si el terminal Z está 


+10 V 


Fig. E4.24 


= Resp. (a) 0.1 V.-0.8 V.+2 V: (b)40mA/V.2.5kQ, 100kQ; (c)-77 VIV, +3.9% 
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conectado a tierra, X a una fuente de señal 1, con una resistencia de fuente R, = 2 kQ y Y a una resistencia de carga de 
8 kQ. utilice el modelo híbrido r de la figura 4.33(a), para dibujar el circuito equivalente a pequeña señal del 
amplificador. (Nótese que la fuente de corriente Z debe ser sustituida con un circuito abierto.) Calcule la ganancia de 
voltaje u,/u;. Si ro se desprecia, ¿cuál es el error al estimar la magnitud de ganancia? Nota: se utiliza una capacitancia 
infinita para indicar que la capacitancia es suficientemente grande y actúa como cortocircuito a todas las frecuencias 
de interés de la señal. Con todo. el condensador aún bloquea la cd. 


L 


A A E ER SEAR 


pean ONTARIO NOISE R PTE ET X -z 
ARTETA LATE ARTES LEN TAR TETAS 


4.9 ANÁLISIS GRÁFICO 


Aun cuando los métodos gráficos formales son de poco valor práctico en el análisis y diseño de la 
mayor parte de circuitos transistorizados, es ilustrativo describir gráficamente la operación de un 
sencillo circuito amplificador a transistores. Considere el circuito de la figura 4.34, que ya hemos 
analizado en el ejemplo 4.9. Se puede realizar un análisis gráfico de la operación de este circuito 
como sigue: primero, tenemos que determinar el punto de polarización de cd. Hacia este fin hacemos 
v; = 0 y empleamos la técnica ilustrada en la figura 4.35 para determinar la corriente de cd de base 
Is (ya hemos empleado esta técnica en el análisis de circuitos de diodos en el capítulo 3). A 
continuación nos movemos a las curvas caracteristicas ¡—Ucg que se muestran en la figura 4.36. 
Observe que cada una de estas curvas características se obtiene al ajustar la corriente de base ip a 
un valor constante, haciendo variar vcs y midiendo la ic correspondiente. Esta familia de curvas 
características ic — Ucz debe hacerse contrastar con la que se muestra en la figura 4.15; esta última 
se obtuvo al hacer vgg constante. 

Una vez determinada la corriente de polarización de base Iz, sabemos que el punto de operación 
estará en la curva ic — uce correspondiente a este valor de corriente de base (la curva para ig = 15). 
Dónde se encuentre en la curva estará determinada por el circuito de colector; específicamente, el 
circuito de colector impone la restricción siguiente: 


vee™ Vee — icRe 
que se puede escribir como 

ic = Ye _ 1 y 

SN 


que representa una relación lineal entre Ugg € ic. Esta relación puede estar representada por una recta, 
como se muestra en la figura 4.36. Como Rc puede ser considerada como la carga del amplificador, se 


Fig. 4.34 Circuito cuya opera- 
ción debe ser analizada gráfica- 
mente. 
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is å Línea de carga 


l 
: Pendiente = - — 
H R 


Fig. 4.35 Construcción gráfica 
para la determinación de la co- 
rriente de cd de base del circuito 
de la figura 4.34. 


Var Vaz 2 UBE 


sabe que la recta de pendiente —1/R¿ es la recta de carga.* El punto de polarización de cd o punto de 
reposo Q estará en la intersección de la recta de carga y la curva ic -uce Correspondiente a la 
corriente de base 7s. Las coordenadas del punto Q dan la corriente de cd del colector Jc y el voltaje Vcg 
de cd de colector a emisor. Observe que para la operación del amplificador, Q debe estar en la región 
activa y, además, debe estar localizada de modo que tome en cuenta una oscilación razonable de señal 
a medida que se aplica la señal de entrada v,. En breve aclararemos esto. 

La situación cuando se aplica v; se ilustra en la figura 4.37. Considere primero la figura 4.37(a), ` 
que muestra una señal v; con una onda triangular que se está superponiendo sobre el voltaje Vga de 
ed. Correspondiente a cada valor instantáneo de Vg + u(1), podemos dibujar una recta con pendiente 
—1/Rg. Esta “línea de carga instantánea” corta la curva i¿— Ugg En un punto cuyas coordenadas dan 
los valores totales instantáneos de ig y Vaz correspondientes al valor particular de Vag.+ u(t). Como 


Línea de carga 


l 
Pendiente = -7 
endien R 


Ves Vec Uce 


Fig. 4.36 Construcción gráfica para determinar la corriente lc de cd de colector y el voltaje Vcg de colector 
a emisor del circuito de la figura 4.34. 


3 El término línea de carga también se utiliza para la recta de la figura 4.35. 
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ejemplo, la figura 4.37(a) muestra las rectas correspondientes a v; = 0, v; en su pico positivo y v; en 
su pico negativo. Ahora, si la amplitud de v, es suficientemente pequeña de modo que el punto de 
operación instantáneo esté confinado a un segmento casi lineal de la curva ¡¿— Ugg, entonces las 
señales resultantes i, y Use Serán de forma triangular, como se indica en la figura. Ésta, por supuesto, 
es la aproximación a pequeña señal. En resumen, la construcción gráfica de la figura 4.37(a) se 
puede usar para determinar el valor total instantáneo de iş correspondiente a cada valor de u,. 

A continuación, pasamos a las curvas características ic — Ucg de la figura 4.37(b). El punto de 
operación se moverá a lo largo de la recta de carga de pendiente —1/R¿ a medida que iş pasa por los 
valores instantáneos determinados de la figura 4.37(a). Por ejemplo, cuando v; se encuentra en el pico 
positivo, iş = im (de la figura 4.37a), y el punto de operación instantáneo del plano ic — Ugg estará en la 
intersección de la recta de carga y la curva correspondiente a ig = im. De esta forma, podemos determinar 
las ondas de ¡¿ y vegy por ello de las componentes de señal i. y Væ, como se indica en la figura 4.37(b). 


Efectos de la localización del punto de polarización en la oscilación 
permisible de señal 


La ubicación del punto de cd de polarización del plano ic — vce afecta de manera significativa la 
` oscilación máxima permisible de señal en el colector. Consulte la figura 4.37(b) y observe que los - 
picos positivos de v.e no pueden pasar de Vcc, ya que de otra forma el transistor entra en la región de 
corte. Análogamente, los picos negativos de vee no pueden extenderse debajo de unas pocas décimas 
de volt, porque de lo contrario el transistor entra en la región de saturación. La ubicación del punto de 
polarización de la figura 4.37(b) toma en cuenta una oscilación aproximadamente igual en cada 
dirección. 

A continuación considere la figura 4.38. Aquí mostramos líneas de carga correspondientes a 
dos valores de Rc. La línea A corresponde a un valor bajo de Rc y resulta en el punto de operación 
O, donde el valor de Vcs es muy cercano a Vcc. Asi, la oscilación positiva de Ue estará fuertemente 
limitada; en esta situación, se dice que no hay suficiente “espacio arriba”. Por otro lado, la recta B, 
que corresponde a una.R¿ grande, resulta en el punto de polarización Qg cuyo Vcg es demasiado 


ic 
Recta de carga A 


Fig. 4.38 Efecto de la ubicación 
del punto de polarización en una 
oscilación permisible de señal: la 
recta de carga A resulta en un punto 
de polarización O, con un corres- 
pondiente Vcg que está demasiado 
cerca de Vcc y así limita la oscila- 
ción positiva de Ugg. En el otro ex- 
tremo, resulta la recta de carga B en 
un punto de operación demasiado 
cercano a la región de saturación, 
limitando así la oscilación negativa 
-de UCE- 


Recta de carga B 
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bajo. Así, para la recta B, aun cuando hay amplio espacio para la excursión positiva de Va (hay 
bastante espacio arriba), la alternancia negativa de la señal está fuertemente limitada por la 
proximidad de la región de saturación (no hay suficiente “espacio abajo”). Es obvio qe se requiere 
de un término medio entre estas dos situaciones. 


TALE TITAN = PP A NS ET EASE A a mr S OE Ke 
DATA TT AAA AT A A A TESEI niaan 
g 


Lian anian aeeoe AV TOEA NS y 
à Ejercicios 5 
È 4.25 En términos de los parámetros del modelo de circuito equivalente híbrido 7, ¿cuál es la pendiente de la curva E 
3 ig-Ugg del punto de polarización? Encuentre una expresión para la pendiente en términos de la corriente Zg de $ 
Ñ polarización de cd. ES 
$ Resp. 1r 1s/Vr $ 
Ë 4.26 Considere el circuito de la figura 4.34 con Vag = 1.7 V, Ra = 100 KQ, Vec = 10 V y Re = 5 KQ. La beta del į 
¿transistor es 8 = 100. La señal de entrada v; es una onda triangular de 0.4 V pico a pico. Vea la figura 4.37 y utilice la $ 
$ „geometría de la construcción gráfica que se muestra ahí para responder las siguientes preguntas: (a) Si Vag = 0.7 V, Ñ 
i encuentre 7z. (b) Si se supone operación en un segmento de recta de la curva ig — Ugg, encuentre la inversa de su pendiente 4 
a (utilice el resultado del ejercicio 4.25). (c) Encuentre valores aproximados para la amplitud pico a pico de i$ y de Use. E 
E (d) Suponiendo que las curvas ic — vcg son horizontales (es decir. se hace caso omiso del efecto Early), encuentre Ic y * E 
E Vez. (e) Encuentre la amplitud pico a pico de í¿ y de Uee. (f) ¿Cuál es la ganancia de voltaje de este amplificador? E 
a E 
? Resp. (a)10 yA; (b) 2.5 kQ; a 10mV; (d)1mA.SV; (e)0.4 mA,2 V; (£)-S V/V $ 
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4.10 POLARIZACIÓN DEL BJT PARA DISEÑO DE UN CIRCUITO DISCRETO 


El problema de polarización es establecer una corriente de cd constante en el emisor del BJT. Esta 
corriente tiene que ser calculable, predecible e insensible a variaciones en temperatura y a las 
grandes variaciones del valor de 8 encontradas entre transistores del mismo tipo. Otra consideración 
importante en el diseño de polarización es ubicar el punto de polarización de cd del plano ic ~ Uce 
para considerar máxima alternancia de salida de señal (véase el estudio al final de la sección 4.9). 
En esta sección trataremos diversos métodos para resolver el problema de polarización en circuitos 
transistorizados diseñados con dispositivos discretos. Los métodos de polarización para diseño de 
circuitos integrados se presentan en el capítulo 6. 


Distribución de polarización usando una sola fuente de alimentación 


En la figura 4.39(a) se muestra la distribución que más se utiliza para polarizar un amplificador de 
transistores si sólo se dispone de una fuente de alimentación. La técnica consiste en alimentar la 
base del transistor con una parte del voltaje Vcc de alimentación por medio del divisor de voltaje 
R,, R,. Además, un resistor Rs está conectado al emisor. 

En la figura 4,39(b) se muestra el mismo circuito con la red del divisor de voltaje sustituida . 
por su equivalente de Thévenin, 


R, n 
Vss = RTR Vec (4.51) 
Ra= RR (4.52) 
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Vec R Vec 
Vss = Vcc 2 
R, T R 


Re 


4% 


(a) (o) 


Fig. 4.39 Polarización clásica de 
BJT que usen una sola fuente de ali- 
mentación: (a) circuito; (b) circuito 
con el divisor de voltaje, que alimen- 
ta la base, sustituido con su equiva- 
lente de Thévenin. 


La corriente Js se puede determinar al escribir la ecuación de malla de Kirchhoff para la malla 
formada por la base, el emisor y tierra, y sustituyendo Is = I¿(8B+ 1): 
Ip = E 
Re+ Rgl(B+ 1) 


Para hacer que Jg sea insensible a variaciones en temperatura y en p, diseñamos el circuito para 
satisfacer las siguientes dos restricciones: 


(4.53) 


Ves > Vaz ae (4.54) 
. Rs 
Re>3>% B+1 (0:38) 


La condición (4.54) asegura que todas las variaciones en Vss (alrededor de 0.7 V) serán amortigua- 
das por el Vss mucho mayor. Hay un límite, sin embargo, sobre qué tan grande puede ser Vas: para 
un valor dado del voltaje de alimentación Vec, cuanto más alto sea el valor que utilicemos para Vgs 
menor será la suma de voltajes en los terminales de Rc y la unión entre colector y base (Vcg). Por 
otro lado, deseamos que el voltaje en los terminales de R¿ sea grande para obtener alta ganancia 
de voltaje y gran alternancia de señal (antes que el transistor entre en corte). También deseamos que 
Vos (o V¿g) sea grande para obtener una gran alternancia de señal (antes que el transistor entre en 
saturación). Entonces, como es el caso de cualquier problema de diseño, tenemos un conjunto 
de requisitos conflictivos, y la solución debe ser un término medio. Como regla práctica, se diseña 
para Vss alrededor de * de Vcc, Ves (0 Ves) alrededor de l de Vcc, € IcRc alrededor de į de Vcc. 

La condición (4.55) hace que Js sea insensible a variaciones en 8 y podría satisfacerse si se 
selecciona una Rg pequeña. Esto, a su vez, se logra si se usan valores bajos para R, y R2, pero, valores 
más bajos de R, y Rz, sin embargo, significan un más alto consumo de corriente de la fuente de 
alimentación y normalmente resultan en un descenso de la resistencia de entrada del amplificador 
(si la señal de entrada se acopla a la base), que es la solución intermedia que interviene en esta parte 
del problema de diseño. Debe observarse que la condición (4.55) quiere decir que deseamos hacer 
que el voltaje de la base sea independiente del valor de 8y determinado sólo por el divisor de voltaje. 
Esto, obviamente, se satisface si la corriente del divisor se hace mucho mayor que la corriente de 
base. Típicamente, se selecciona R, y R, tales que su corriente se encuentre entre Ig y 0.1g. 

Se obtiene más conocimiento acerca del mecanismo por medio del que la distribución de 
polarización de la figura 4.39(a) estabiliza la corriente de cd de emisor (y por lo tanto la de colector), 
si se considera la acción de retroalimentación dada por Rs. Considere que por alguna razón 
aumenta la corriente de emisor. La caída de voltaje en Rẹ y por lo tanto en Vz aumentará de manera 
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de 


correspondiente. Ahora, si el voltaje de base se determina principalmente por el divisor de voltaje 
R,, R», que es el caso si Rg es pequeña, permanecerá constante y el aumento en Vz resultará en un 
correspondiente decremento en Vss. Esto, a su vez, reduce la corriente de colector (y emisor), cambio 
opuesto al originalmente supuesto. Por lo tanto, Rẹ produce una retroalimentación negativa que 
estabiliza la corriente de polarización. En el capítulo 8 estudiaremos formalmente la retroalimen- 
tación negativa. 


EJEMPLO 4.12 


Deseamos diseñar la red de polarización del amplificador de la figura 4.39 para establecer una 
corriente Js = 1 mA usando una fuente de alimentación Vcc ='+12 V. 


SOLUCIÓN 
Seguiremos la regla práctica mencionada antes y asignaremos un tercio del voltaje de alimentación 


a la caída de voltaje en los terminales de R, y otro tercio a la caída de voltaje-en Rc, dejando un 
tercio para posible alternancia de señal en el colector. Entonces, 


V¿=+4 V 
V¿=4-V¿g=3.3V 


y Re se determina con 


` Del análisis anterior seleccionamos una corriente de divisor de voltaje de 0.177. Si despreciamos 
la corriente de base, encontramos 


o 
R+R= 120 kQ 
R. E 
HERE 


Por lo tanto, R = 40 kQ y R, = 80 KQ. 

En este punto es recomendable hallar una estimación más precisa para 7s, tomando en cuenta 
la corriente de base diferente de cero. Con la ecuación (4.53) y suponiendo que £ se especifique en 
100, obtenemos 


3.3 


le= 3370267 


= 0.93 mA 
Podríamos, por supuesto, haber obtenido un valor mucho más cercano al deseado 1 mA al hacer el 
diseño con ecuaciones exactas, pero como nuestro trabajo está básado en modelos de primer orden, 
no tiene sentido esforzarse en precisión a más de 5 o 10%. 

Debe observarse que si deseamos tomar una corriente más elevada de la fuente de alimentación 
y si estamos preparados para aceptar una menor resistencia de entrada para el amplificador, entonces 


Ejercicio 


4.27 Para 
de entre 50 
Repita para 


Resp. 


.. 
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podríamos usar una corriente de divisor de voltaje igual a Jz, por ejemplo, resultando en R, = 
8 KQ y R: = 4 KQ. Nos referiremos como diseño 2 al circuito que utiliza estos últimos valores, para 
el que el valor real de Zg será 


e 3.3 . 
CET A 
El valor de R¿ se puede determinar con 
E 12 = Ve 
Re = A 
Entonces, para el diseño 1, tenemos 
_ 12-8 _ 
A NR 
mientras que para el diseño 2 tenemos 
_12-8_ 
e 


Para mayor sencillez seleccionamos Rc = 4 KQ para ambos diseños. 


el diseño 1 del ejemplo 4.12, calcule el intervalo esperado de Zç si el transistor que se utilice tiene una 8 
y 150. Exprese el intervalo de [¿ como porcentaje del valor nominal (Zz = 1 mA) obtenido para 8 = co, 
el diseño 2. ` 


Para el diseño 1: 0.86 a 0.95 mA, un intervalo de 9%; para el diseño 2: 0.984 a 0.995 mA, un intervalo de 1.1%. 


Polarización con dos fuentes de alimentación 


Es posible obtener una distribución un poco más sencilla de polarización si se dispone de dos fuentes 
de alimentación, como se muestra en la figura 4.40. Al escribir una ecuación de malla para la 
marcada como L resulta 


_ Ve—Vo 
ES RERNB+D (4:36) 


Esta ecuación es idéntica a la (4.53) excepto que V¿g sustituye a Vgg. Entonces, las dos restricciones 
de las ecuaciones (4.54) y (4.55) también aplican aquí. Nótese que si el transistor ha de usarse con 
la base a tierra (es decir, en la configuración de base común estudiada en el ejemplo 4.11 y más 
completamente-en la siguiente sección), entonces Rg se puede eliminar por completo. Por otra parte, 
si la señal de entrada ha de estar acoplada a la base, entonces se hace necesaria Rp. 
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Fig. 4.40 Polarización de un BJT 
que usa dos fuentes de alimentación. 
El resistor Rg es necesario sólo si la 
señal ha de acoplarse a la base. De 
otra forma, la base se puede conectar 
directamente a tierra, con lo que re- 
sulta una independencia casi total de 
la corriente de polarización con res- 


pecto al valor de 8. 
Vez 
¿ Ejercicio l É 
E D4.28 El arreglo de polarización de la figura 4.40 se va a utilizar para un amplificador de base común. Diseñe el $ 
2 circuito para establecer una corriente de emisor de cd de 1 mA y encuentre la ganancia de voitaje máxima posible con- + 
4 J p E 
3  Siderando una máxima oscilación de señal en el colector de +2 V. Utilice fuentes de alimentación de +10 V y de -5 V. 
ES le i E 
è Resp. R= 0; Re= 4.3 kQ; Rc=8kQ E 
famae EOI AA EAEEREN EIIN E ENESE ARCE AIAT CENE EATE D R Do ESIE ONENETAN ae E AAN ime 


Arreglo alternativo de polarización 


En la figura 4.41(a) se ilustra una distribución alternativa de polarización, sencilla pero eficiente, 
apropiada para amplificadores de emisor común. El análisis del circuito se muestra en la figura 
4.41 (b), del que podemos escribir 


Vec 


Rg 


(a) (b) 


Fig. 4.41 (a) Distribución alternativa sencilla de polarización apropiada para amplificadores de emisor 
común. (b) Análisis del circuito en (a). 
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Vcc = IgRe + hos + Vaz 


= IeRe + 5 — Rs + Vee 


+1 

Entonces la corriente de polarización del emisor está dada por 
Vec- Vse 

Re+Rag(B+ 1) 


Para obtener un valor de Js que sea insensible a variaciones de 6, seleccionamos Ry/(8+1) & Re. Nótese, 
sin embargo, que el valor de Rg determina la oscilación permisible de señal en el colector porque 


l= (4.57) 


Vcg = IzRg = Ig (4.58) 


R 
B+1 

La estabilidad en este circuito se obtiene por la retroalimentación negativa del resistor Rp. 
. Encontraremos circuitos de este tipo en nuestro estudio de retroalimentación en el capítulo 8. 


A RA O TA AA ANT ER NE TAE A 


Ejercicio 


D4.29 Diseñe el circuito de la figura 4.41 para obtener una corriente de cd de emisor de 1 mA y para asegurar una ¿ 
oscilación de señal de + 2 V en el colector. Sea Vec = 10 V y 8= 100. y 


Resp. Rs = 202 KQ; Re = 7.3 KQ. Nótese que si se utilizan valores estándar de resistores del 5% (apéndice H) 
seleccionamos Rg= 200 KQ y Re = 7.5 KQ. Esto resulta en Iz = 0.98 mA y V¿=2. 64 V. 


AN 
kA 
$ 
A 
E 
- 
hi 
g 


TA ar RTS AEAEE, A A NA SA A o pia SE ean T 


ES 


Polarización con una fuente de corriente 


El transistor de unión bipolar (BJT) se puede polarizar si se usa una fuente constante de corriente /, 
como se indica en el circuito de la figura 4.42(a). Este circuito tiene la ventaja de que la corriente 
de emisor es independiente de los valores de 8 y Rẹ. Entonces, Rg se puede hacer grande y 
hace posible un aumento de la resistencia de entrada en la base sin afectar adversamente la 


Vcc 


Fig. 4.42 (a) Un BJT polariza- 
do con una fuente de corriente 
constante 7. (b) Circuito para po- 
ner en práctica la fuente de co- 
rriente 7. 


(a) 
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estabilidad de polarización. Además, la polarización de la fuente de corriente lleva auna simplifi- 
cación considerable del diseño, como veremos en secciones y capítulos posteriores. 

En la figura 4.42(b) se muestra una estructuración sencilla de la fuente de corriente constante 
I. El circuito utiliza un par de transistores acoplados O, y Q2, con O, conectado como diodo al poner 
en cortocircuito su colector a su base. Si suponemos que Q, y Q; tienen valores altos de 8, podemos 
despreciar sus corrientes de base. Por lo tanto, la corriente que pasa por Q, será aproximadamente 
igual a dref 


Paz Vec — (Vez) — Vae 
a TAS 


Ahora, como Q, y O, tienen el mismo Vgpg, sus corrientes de colector serán iguales y resulta 


Vec+Ver— Voz 


1= ier R 


Si se desprecia el efecto Early en O», la corriente de colector permanecerá constante al valor 

dado por esta ecuación mientras Q, permanezca en la región activa. Esto se puede garantizar si se 

` conserva el voltaje V en el colector mayor que el de la base (—Vgg + Vgg). La conexión de Q, y Q 

de la figura 4.42(b) se conoce como espejo de corriente. En el capítulo 6 estudiaremos en detalle 
los espejos de corriente. 


Ejercicio 


4.30 Para el circuito de la figura 4.42(a) con Vec = 10 V, I= 1 mA, £= 100, Rg = 100 KQ y Re = 7.5 kQ, encuentre 
el voltaje de cd en la base, el emisor y el colector. Para Vgs = 10 V, encuentre el valor de R del circuito de la figura 
4.42(b). 


Resp. -1 V; -1.7 V; +2.5 V; 19.3 kQ 


4.11 CONFIGURACIONES BÁSICAS DE AMPLIFICADORES DE BJT DE UNA ETAPA 


En esta sección estudiamos las tres configuraciones básicas de amplificadores de BJT: los circuitos 
de emisor común (CE), base común (CB) y colector común (CC). Para simplificar las cosas, 
utilizaremos condensadores para acoplamiento de señal y otros fines. Aun cuando esto limita la 
aplicación de los circuitos resultantes al diseño de circuitos discretos, los resultados son directa- 
mente aplicables a versiones de circuitos integrados, como se verá en capítulos subsiguientes. 


- El amplificador de emisor común 


En la figura 4.43(a) se muestra la configuración básica del amplificador de emisor común. El BJT 

- está polarizado con una fuente de corriente constante 7 que se supone tiene una elevada resistencia 
de salida. Un condensador Ce conecta el emisor a tierra; se supone que su capacitancia es 
suficientemente grande de modo que su reactancia es tan pequeña que es despreciable a todas las 
frecuencias de interés de señal. Por lo tanto, Cg en efecto pone en cortocircuito el emisor a tierra en 
lo que respecta a señales. De modo correspondiente, se establece una tierra de señal en el emisor y 
la corriente de señal circula por C¢ a tierra, derivando la resistencia de salida de la fuente de corriente 
I. El condensador Cz, por lo tanto, recibe el nombre de condensador de derivación. 
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| 
F 
Ro 


Ver 


(a) (b) 


Fig. 4.43 Amplificador de emisor común. (a) Circuito. (b) Circuito equivalente obtenido al sustituir el 
BJT con su modelo hibrido 7 y eliminar fuentes de cd. 


La fuente de señal de entrada +, tiene una resistencia R, y está conectada a la base del transistor. 
Nótese que v, y R, representan la fuenté real de señales o el circuito equivalente de Thévenin de 
otro circuito que alimenta nuestro amplificador de emisor común. La señal de salida v, se toma en 
el colector; v es la componente de señal del voltaje de colector. Para mayor sencillez, no mostramos 
un resistor de carga; si estuviera presente un resistor de carga, estaría conectado al colector 
directamente o por medio de un condensador grande de acoplamiento. El resistor de carga aparecería 
en efecto en paralelo con Rc y, por lo tanto, puede ser considerado como parte de R¿ para los fines 
del siguiente análisis. 

Observe que el puerto de coña del amplificador de emisor común es entre base y emisor, 
que está a tierra de señal, y el puerto de salida es entre colector y emisor, de aquí el nombre de 
emisor común o amplificador de emisor a tierra. 

Deseamos analizar el circuito amplificador de emisor común para determinar su resistencia de 
entrada R,, ganancia de voltaje v/v, ganancia de corriente ¡/i, y resistencia de salida R,. Con ese 
fin, sustituimos el transistor de unión bipolar (BJT) con su modelo híbrido 7 y eliminamos las 
fuentes de cd para obtener el circuito amplificador equivalente que se muestra en la figura 4.43(b). 

Un examen del circuito de la figura 4.43(b) deja ver que la resistencia de entrada R, está dada 
por 


R= ro (4.59) 
La fracción de v, que aparece en la base es vr, 
=> (4.60) 


En el lado de salida, la fuente de corriente controlada (g,,U,) alimenta Rc, que aparece en paralelo 
con Fo, y 


Vo =—(EnuMRcl Ir) > 
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Entonces, la ganancia de base a colector está dada por 
Vo 
T 8mRolIro) (4.61) 
Al combinar las ecuaciones (4.60) y (4.61) se obtiene la ganancia total de voltaje A, como 
A, =2=-22 , (4.62) 


“De la ecuación (4.62) observamos que si. R, >> ra, la ganancia será altamente dependiente del valor 
de 6. Esta dependencia aumenta para bajos valores de R,, y en el extremo, para R, & r, la ganancia 
es independiente de 5, quedando 


A, = -gm(Ro/Iro) (4.63) 


Para circuitos discretos, Rc es por lo general mucho menor que ro, y ro se puede eliminar de las 
expresiones precedentes. Como se verá en el capítulo 6, éste no es el caso en amplificadores de 
circuitos integrados. De hecho, para amplificadores de 1C estaremos interesados en la máxima 
ganancia posible alcanzada en un circuito de emisor común (CE). Ésta se puede encontrar si se hace 
R¿= co en la ecuación (4.63), 


Aix = Emo (4.64) 


Al sustituir Em = Ic Vry ro = Valle, 
: : Y, 
Amix a Y (4.65) 


que es independiente de la corriente de polarización Je. Como ejemplo, para una tecnología de 
circuito integrado (IC) con Y, = 100 V, la ecuación (4.65) da una magnitud máxima de ganancia 
de voltaje de 4000 V/V. 

La ganancia actual del amplificador de CE se encuentra del circuito de la figura 4.43(b) como 


lo -mV Aro + Rc) 
; is o Udta 
Entonces, l 
A= pza 4.66 
i Pat Re ( i ) 


Para Re < ro, 4, = —p, que no es un resultado sorprendente ya que £ es la ganancia de corriente en 
` -cortocircuito (es decir, Re = 0) de emisor. común. 
Finalmente, la resistencia de salida R, se puede encontrar por inspección del circuito de la figura 
4.43(b) como sigue: al hacer v, = 0, podemos ver que v, = 0 y entonces 


Ro = Rellro (4.67) 


Para resumir, el amplificador de emisor común (CE) puede diseñarse para obtener ganancias 
considerables de voltaje y corriente, tiene una resistencia de entrada de valor moderado y tiene una 
elevada resistencia de salida (una desventaja). En amplificadores de etapas múltiples de elevada 
ganancia, el grueso de la ganancia de voltaje suele obtenerse al usar una o más etapas de emisor 
común. El amplificador de emisor común (CE), sin embargo, tiene una respuesta en alta frecuencia 
más bien deficiente, como se muestra en el capítulo 7. 
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PA ATA 
$ Ejercicio 3 
E 4.31 Para el amplificador de emisor común de la figura 4.43(a), sea Z= 1 mA, Rc = 5 KQ, 3= 100, V,¿= 100 V y ` 
a R,=5k0. Encuentre R, An 4; y Ro. Si la salida del amplificador está conectada a una resistencia de carga de 3 
5 5 KQ., encuentre el nuevo valor de 4.. $ 
É 

E Resp. 2.5 KQ; 63.5 V/V: -95.2 A/A; 4.76 kQ; -32.5 V/V 

A E A A a E A a E a a a i E 


El amplificador de emisor común con una resistencia en el emisor 
Si se incluye una resistencia en la trayectoria de señal entre emisor y tierra, como se muestra en la 
figura 4.44(a), puede llevar a cambios importantes en las características del amplificador. Por lo 
“tanto, este resistor puede ser utilizado por el diseñador como eficiente herramienta de diseño para 
personalizar las características del amplificador y ajustarlas a las necesidades de diseño. 

Se puede realizar un análisis del circuito de la figura 4.44(a) si se sustituye el BJT con uno de 
sus modelos a pequeña señal. Aun cuando se pueden usar cualquiera de los modelos de las figuras 
4.26 y 4.27, el más conveniente para esta aplicación es uno de los dos modelos T. Esto es porque 
tenemos una resistencia R, en el emisor que aparecerá en serie con la resistencia de emisor r, del 
modelo T y puede así sumarse a ella, simplificando considerablemente el análisis. El lector apreciará 
esta observación uná vez realizado el análisis. Se puede obtener una apreciación incluso mejor si 
se realiza el análisis con el modelo híbrido 7 y se observa la mucho mayor cantidad de trabajo 
necesaria para llegar al mismo resultado. 

Si se sustituye el BJT con el modelo T de la figura 4.27(b) amenaza por la resistencia r, de 
salida de colector, resulta en el circuito equivalente de amplificador que se muestra en la figura 
4,44(b). Desafortunadamente, en este circuito amplificador, r, conecta el lado de salida del 
amplificador al lado de entrada, destruyendo así la naturaleza unilateral del amplificador y 
complicando considerablemente el análisis. Resulta, sin embargo, que como », es grande, incluirla 
en el análisis tiene poco efecto en la operación del amplificador. Por lo tanto, eliminaremos r, y 
haremos el análisis del circuito simplificado que se muestra en la figura 4.44(c). Se puede verificar 
fácilmente por simulación de computadora que los resultados aproximados obtenidos sin r, difieren 
sólo ligeramente de aquellos en que está r, incluida. 

Para determinar la resistencia de entrada R,, vemos del circuito de la figura 4.44(c) que el voltaje 
de base está dado por 


Vs F ¡dro + R.) (4.68) 


y mediante una ecuación de nodo en la base, la corriente de base se puede obtener como 


A O > 

i= (1 -a)i B+ (4.69) 
que hace posible que determinemos R,, 

i R => =(8+ 1)(re + R.) (4.70) 


Éste es un resultado muy importante. Dice que la resistencia de entrada que mira hacia la base es 
(8+ 1) veces la resistencia total del emisor. La multiplicación por el factor (8 + 1) se conoce como 
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regla de reflexión de resistencia. El factor (8+ 1) aparece porque la corriente de base es 1/(8+ 1) 
veces la corriente de emisor. La expresión R, de la ecuación (4.70) muestra claramente que incluir 
una resistencia R, en el emisor puede aumentar R, considerablemente. De hecho, el valor de R, 
aumenta en la relación 


Rií(con R, incluida) _ (8 + 1)(r. + R) 


R¡sin R.) (8 F Dr. 


=1+%=1+gR, (4.71) 
Así, el diseñador de circuitos puede seleccionar el valor de R, que produzca la resistencia de entrada 
deseada para el amplificador. , 
“Para determinar la ganancia de voltaje, primero hallamos la ganancia de base a colector. Del 
circuito equivalente, escribimos el voltaje de colector vo 


vo = —Q,Re (4.72) 


“y usamos la expresión para v, en la ecuación (4.68) para hallar vv», 


© Vo _ ARE 
AR (4.73) 
_Comoq=1, 
V__, Re 
on (4.74) 


Esta sencilla relación es muy útil y definitivamente merece la pena recordar: La ganancia de voltaje 

entre base y colector es igual'a la relación entre la resistencia total del colector y la resistencia 

total del emisor. Este enunciado es general y se aplica a cualquier circuito amplificador con BJT. 
Para obtener la ganancia total de voltaje, multiplicamos vv, de la ecuación (4.73) por Us/Us 


PEA 
Us R+R, 


y sustituimos por R, la expresión de la ecuación (4.70) para obtener 


Vo Re 
RADAR) is 


Vemos que la ganancia es menor que la del amplificador de emisor común del término adicional 
(8 + DR, en el denominador, pero la ganancia es menos sensible al valor de 8. - 

Otra consecuencia importante de incluir la resistencia R, en el emisor es que el amplificador 
puede manejar señales de entrada más grandes sin incurrir en distorsión no lineal. Esto es porque 
sólo una pequeña parte de la señal de entrada en la base aparece entre base y emisor. Específica- 
mente, del circuito de la figura 4.44(c), vemos que . 


Bane EA (4.76) 
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NI A A AA ateh t tiea a a 


pre 


Ejercicio 


4.32 Considere el circuito amplificador de la figura 4.44(a) con una corriente de polarización Z = 1 mA y una 
resistencia de colector Re = 5 k92. Hagamos que el BJT tenga una £= 100, y despreciemos el efecto Early. La fuente 


Entonces, para el mismo V, la señal de entrada puede ser mayor que la del amplificador de emisor 
común por un factor de (1 + gmR.). 
Finalmente, del circuito de la figura 4.44(c), podemos fácilmente ver que 


R= Re 


Para resumir, incluir una resistencia R, en el emisor del amplificador de emisor común resulta 
en las siguientes características: 


1. La resistencia de entrada R, aumenta en un factor (1 + g.mR,). 

2. Para la misma distorsión no lineal, podemos aplicar una señal (1 + g„Re) veces mayor. 
3. La ganancia de voltaje se reduce (ecuación 4.75). 
4 


. La ganancia de voltaje es menos dependiente del valor de 8 (particularmente cuando R, es 
pequeña). 


5. Larespuesta a alta frecuencia mejora considerablemente (como veremos en el capítulo 7). 


Con la excepción de reducción de ganancia, las otras cuatro características representan mejoras en 
la operación. De hecho, la reducción en ganancia es el precio que se paga por obtener las otras 
mejoras en operación. En muchos casos, ésta es una buena ganga; es el principio fundamental para 
el uso de retroalimentación negativa. Que la resistencia R, introduzca retroalimentación negativa 
en el circuito amplificador se puede ver por consulta de la figura 4.44(a). Si por alguna razón 
aumenta la corriente de colector, la corriente de emisor también aumenta, resultando en una mayor 
caída de voltaje en R.. Por lo tanto, aumenta el voltaje de emisor y disminuye el voltaje entre base 
y emisor. Este último efecto ocasiona que se reduzca la corriente de colector, lo que contrarresta el 
cambio inicialmente supuesto, que es un indicio de la presencia de retroalimentación negativa. 
Finalmente, vemos que la acción de retroalimentación negativa de R, le da el nombre de resistencia 
de degeneración de emisor. l . 


A A AEE EEA a TA A 


. de señales tiene una resistencia R, = 5 KQ. Encuentre el valor de R, que da al amplificador una resistencia de entrada ' 
A cuatro veces la de la fuente. Para el circuito resultante, encuentre A,, A, y Ro. También, si Uy ha de estar limitado a E 
“5 mV, encuentre el máximo v, que se puede aplicar con y sih R, incluida. 3 


Resp. 175 Q; -20 V/V; —100 A/A; 5 KQ; 50 mV; 15 mV 


El amplificador de base común 


En la figura 4.45(a) se ilustra un circuito amplificador básico con BJT, de base común. Ahí la base 


está conectada a tierra, la señal de entrada está acoplada al emisor por medio de un condensador 
grande de acoplamiento Ce, y la señal de salida se toma en el colector. Como antes, el transistor 
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Fig. 4.45 Amplificador de base común. (a) Circuito. (b) Circuito equivalente obtenido al sustituir el BJT 
con su modelo T. 


está polarizado con una fuente de corriente constante cuya resistencia de salida se supone que es 
muy alta. Como la base (a potencial de tierra) es el terminal común entre los puertos de entrada y 
salida, el circuito recibe el nombre de base común o amplificador con base a tierra. 

Debido a que la señal de entrada se aplica al emisor, es muy conveniente usar uno de los dos 
modelos T para el BJT. Al sustituir el BJT con el modelo de la figura 4.27(b) resulta en el circuito 
equivalente de amplificador de la figura 4.45(b). Nótese que:ahí también hemos despreciado ro; 
incluir r, complica considerablemente el análisis y se puede verificar por simulación de compu- 
tadora que su efecto en la operación del amplificador de base común es insignificante. Una 
inspección al circuito de la figura 4.45(b) deja ver que la resistencia de entrada del amplificador 


R;¡=r. (4.77) 


- Como r, es muy pequeña (por ejemplo, re = 25 Q a una corriente de polarización de 1 mA), vemos 
que la resistencia de entrada del amplificador de base común es baja. 
Para obtener la ganancia de voltaje, escribimos para el voltaje de salida v, 


Vo = —QieRe 
y encontramos que ¡, del lado de entrada del circuito es 


£ Us 
L, = = _ ——_— 
e Rtr 


Entonces, 


(4.78) 
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condensadores de acoplamiento, como veremos en capítulos posteriores, pero los resultados 
derivados aquí aplican por igual al caso de los circuitos integrados. Por último, nótese que como el 
colector está a tierra de señal y sirve como terminal común entre los puertos de entrada y de salida 
del amplificador, el circuito recibe el nombre de amplificador con colector a tierra. 

Al igual que en el caso del amplificador de emisor común con un resistor R, de emisor, el 
circuito de colector común tiene un resistor (R,) conectado en el emisor (Cc actúa como cortocircuito 
en lo que respecta a señales). Se deduce que el análisis del circuito se puede hacer de manera más 
conveniente si se usa uno de los modelos T para el BJT. En la figura 4.46(b) se ilustra el circuito 
equivalente del amplificador de colector común con el transistor de unión bipolar (BJT) sustituido 
con el modelo T de la figura 4.27(b) aumentado con la resistencia r, de salida del colector. 
Se demostrará que r, puede desempeñar un papel importante para determinar la operación del 
amplificador de colector común y así debe ser incluido en el análisis. 

Si se observa de la figura 4.46(b) que r, en efecto aparece en paralelo con R,, el circuito se vuelve 
a dibujar en la figura 4.46(c) para hacer más clara esta conexión y así simplificar el análisis. Aquí, 
reiteremos nuestra firme creencia de que la traza apropiada de diagramas de circuitos puede llevar a 
mayor conocimiento en la operación de un circuito y, porlo tanto, a un más rápido análisis de un circuito. 
Una ilustración de este enunciado se da para el circuito de la figura 4.46(c): observamos que el circuito 
es una versión simplificada (Rc = 0) del amplificador de emisor común con una resistencia en el emisor 
(R. = r/R¿). La mayor parte del análisis siguiente, por lo tanto, es una sencilla adaptación de los 
resultados obtenidos para el caso del amplificador de emisor común con una resistencia en el emisor: 
la resistencia R, de entrada se encuentra al aplicar la regla de la reflexión de resistencia, 


R= (B+ Dir. + (r/R) (4.81) 
Para el caso r, & Ri & ro 
: R; = (8+ DR, (4.82) 


Esta ecuación ilustra una característica importante del amplificador de colector común: el amplifi- 
cador exhibe una resistencia de entrada relativamente grande. Específicamente, el efecto de conectar 
una carga R, en la fuente de señal se reduce porque R, está en efecto multiplicada por (8 + 1). Se 
insiste más en este punto si observamos que la transmisión de la fuente de señales a la base del 
transistor está dada por 

Ws (84 Dire + (IR) - (483) 

Y R+B Deet (+/R¿)] i 

La multiplicación por el factor (8 + 1) para reflejar resistencia del emisor a la base puede hacer que 
(us/us) se aproxime a la unidad (evitando así la pérdida de resistencia de señal) incluso para valores 
moderadamente altos de R,. 


Para obtener la ganancia total de voltaje 2, multiplicamos 2 de la ecuación (4.83) por 2, que 
z 3 b 
se puede hallar del divisor de voltaje formado por (r.//R,) y re; esto es, 
vwo (rJIRi) 
Us Tet (TAIR) 


de la cual vemos que como r, es pequeña por lo general, uv, se aproxima cercanamente a la unidad, 
lo que significa que la señal en el emisor sigue muy de cerca de la de la base, dando al circuito su 
nombre más conocido, seguidor de emisor. Si se combinan las ecuaciones (4.83) y (4.84) resulta A,,, 


43 %= (B+ D(Ry/Iro) 
"E R+ Dir + Rdir) 


(4.84) 


(4.85) 
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que se puede expresar en una forma ligeramente diferente como 


ae AU (4.86) 
E A TT, 
B+1 e Lo, 


Tanto la ecuación (4.85) como la (4.86) indican que la ganancia de voltaje del seguidor de emisor 
es menor que la unidad, pero la ganancia de voltaje suele ser cercana a la unidad, lo que es resultado 
del aumento en la resistencia vista por la fuente de señal debido a la multiplicación por (8 + 1). Este 
punto debe ser evidente de la ecuación (4.85). La'(4.86) hace el “complemento” de este punto: 


el seguidor de emisor en efecto hace que la resistencia de la fuente R, se divida entre (8+ 1) cuando - 


se determina la fracción de v, que aparece a la salida. Al ver la ecuación (4.86) y la figura 4.46(c) 
observamos que la expresión de la ecuación (4.86) representa una razón de divisor de voltaje; da el 
voltaje de salida en r//R,, que aparece en serie con r, y R/(8 + 1). Este último es la resistencia de 
la base del transistor reflejada en el circuito del emisor al dividirla entre {8 + 1). Ésta es la inversa 
de la regla de reflexión de resistencia. 

Para ser más sistemáticos, determinemos formalmente la resistencia de salida del seguidor de 
emisor, esto es, la resistencia R, indicada en la figura 4.46(d), donde v, se ha ajustado a cero y se 
aplica un voltaje de prueba v al emisor. El voltaje v, se puede expresar en términos de las caídas 
de voltaje en r, y Rs 


Ur = ite — (1 — Q)iR, 
Y entonces 


Uy 


-EFO aR, 


que se puede sustituir en la ecuación de nodos en el emisor, 


para obtener 


A R A 

© Tro Te+(l-@)R, 
Ux 

Como R, = T se puede encontrar de 


uds 
Ro: v Po re+ (1 -a)R, 


Por lo tanto, R, es el equivalente paralelo de r, y [r. + (1 — &œ)R,), o 


Roo rz] 3% (4.87) 


donde hemos sustituido 1 — a. = 1/( + 1). Pedimos al lector relacione la expresión de la ecuación 
(4.87) con el circuito de la figura 4.46(c). Mirando al terminal E, vemos r, en paralelo con re, que 
está en serie con R, reflejada en el emisor al dividirla entre (8 + 1), exactamente lo que dice la 
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ecuación (4.87). Un examen de la ecuación (4.87) deja ver que R, es generalmente baja. Esto se 
aclara si se considera el caso usual cuando r, es grande, y 


R, 
=r, + . 
R =r, 541 (4.88) 
Se puede usar la resistencia de salida R, junto con la ganancia de voltaje a circuito abierto 
A, para determinar la ganancia A, para cualquier resistencia de carga R,, como sigue: 
as de 
t R, 
ASA + 4.89 
] A j e R,+R, ( ) 
en donde de la ecuación (4.86) 
As 3 = A AA 
AR =% Miel 
mi nen 
Para completar el análisis del seguidor de emisor, podemos demostrar que su ganancia de corriente 
está dada por 
4 =2=(8+1) Y (4.90) 
LE i rot R, i 


que se aproxima a (8+ 1) para R, < ro. , 

En resumen, el seguidor de emisor muestra una elevada resistencia de entrada, una baja 
resistencia de salida, una ganancia de voltaje que es menor a la unidad pero cercana a ésta, y una 
ganancia de corriente relativamente grande. Por lo tanto, está idealmente adaptado para aplicaciones 
en las que una fuente de alta resistencia se vaya a conectar a una carga de baja resistencia, por 
ejemplo como un amplificador regulador de voltaje. Su baja resistencia de salida lo hace útil como 
la última etapa o etapa de salida en un amplificador de etapas múltiples en donde su propósito sería 
no producir más ganancia de voltaje sino, más bien, dar al amplificador en cascada una baja 
resistencia de salida. Estudiaremos el diseño de etapas de salida de amplificadores en el capítulo 9. 

Antes de dejar el tema del seguidor de emisor, la pregunta de la máxima oscilación permitida 
de señal merece un comentario. Como sólo una pequeña parte de la señal de entrada aparece entre 
base y emisor, el seguidor de emisor exhibe operación lineal para un gran intervalo de amplitud 
de señal de entrada. Hay, sin embargo, un límite superior absoluto impuesto al valor de la 
amplitud de señal de salida por. el corte del transistor. Para ver cómo sucede esto, considere el 
circuito de la figura 4.46(a) cuando la señal de entrada es una onda senoidal. A medida que la entrada 
se haga negativa, la salida v, también será negativa, y la corriente en R, estará circulando de tierra 
al terminal del emisor. El transistor estará en corte cuando esta corriente sea igual a la corriente de 
polarización Z. Por lo tanto, el valor pico de v, se puede hallar de 


A 


B- 
Ri 
o 
V.=IRL 
El valor correspondiente de v, será 
ñ IR 


311 


4.12 EL TRANSISTOR COMO INTERRUPTOR; CORTE Y SATURACIÓN 295 


Un incremento de amplitud v, arriba de este valor resulta en que el transistor entra en corte, y los 
picos negativos de la onda de señal de salida aparezcan recortados. 


e 


TA A ART: AEREAS SATA 


“Ejercicio. 


AAA 


4.34 El seguidor de emisor de la figura 4.46(a) se utiliza para conectar una fuente que tiene R, = 10 KQ a una carga 


í . Snn ʻ ; Vo U 

+ de 1 kQ. El transistor está polarizado con / = 5 mA y tiene ima 8 = 100 y V; = 100 V. Encuentre R;, >, e = Ro, 
És , Us b 5 

y j 

* Ar y A;. ¿Cuál es la amplitud pico de una senoide de salida que se puede usar sin que el transistor entre en corte? 


EN KR, e 
”. Si para limitar la distorsión no lineal se limita la señal de base a emisor a 10'mV pico, ¿cuál es la correspondiente 
; amplitud a la salida? 


, _ Resp. 96.7 KQ; 0:306 N/N:0:335 VIN; 0.902 V/V; 103 Q; 0.995 VIV; 76:2 A; 5V; A 


4.12 EL TRANSISTOR COMO INTERRUPTOR; CORTE Y SATURACIÓN 


-Una vez estudiado el modo activo de operación en detalle, estamos listos para completar el cuadro si 
consideramos lo que ocurré cuando el transistor sale de la región activa. En un extremo, el transistor 
entra en la región de corte, mientras que en otro extremo entra en la región de saturación. Estos dos 
modos extremos de operación son muy útiles si el transistor ha de usarse como interruptor, tal como en 
circuitos lógicos digitales. En esta sección estudiaremos los modos de operación en corte y saturación. 


Región de corte 


Para ayudar a introducir el corte y saturación, consideremos el sencillo circuito que se muestra en 
la figura 4,47, que está alimentado con una fuente de voltaje uv, Deseamos analizar este circuito 
para diferentes valores de v. 

Si v; es menor de unos 0.5-V, la unión entre emisor y base conducirá una corriente insignificante. 
De hecho, esta unión puede considerarse polarizada “inversamente” y como la unión entre colector 
y base también está polarizada inversamente (Vcc es positivo), el dispositivo estará en el modo de 
corte. Se deduce que 


ig=0 ig=0 ic=0 ve = Vec 


uc Fig. 4.47 Sencillo circuito uti- 
lizado para ilustrar los diferentes 
modos de operación de un BJT. 
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Región activa 


Para activar el transistor tenemos que aumentar u; arriba de 0.5 V. De hecho, para que circulen 
corrientes apreciables, Ugg debe ser de unos 0.7 V y y, debe ser más alto. Para u, > 0.7 V tenemos 


vı- Vae 


ig= R; (4.91) 
que se puede aproximar mediante la ecuación: 
TA (4.92) 
La corriente de colector está dada por 
ic = Big l (4.93) 


que aplica sólo si el dispositivo está en el modo activo. ¿Cómo sabemos que el dispositivo está en 
el modo activo? No lo sabemos; por lo tanto, suponemos que está en el modo activo, calculamos ic 
usando la ecuación (4.93) y vc de 


vce = Vec = Rcic (4.94) 


y luego verificamos si Ucs es O no > O. En nuestro caso, simplemente comprobamos si Uc €s o no 
2 0.7 V. Si vc 2 0.7 V, entonces nuestra suposición original es correcta y hemos completado el 
análisis para el valor particular de v. Por otro lado, si se encuentra que vc es menor que 0.7 V, 
entonces el dispositivo ha salido de la región activa y entrado en la de saturación. 

Obviamente, a medida que v, aumenta, is aumenta (ecuación 4.92), ic aumenta de manera 
correspondiente (ecuación 4.93) y vc decrece (ecuación 4.94). Por último, vc se hace menor que 
vs (0.7 V) y el dispositivo entra en la región de saturación. 


Región de saturación 


La saturación ocurre cuando intentamos forzar una corriente en el colector más alta de lo que puede 
soportar. mientras se mantiene la operación en modo activo. Para el circuito de la figura 4.47, la 
máxima corriente que el colector “puede tomar” sin que el transistor salga del modo activo se puede 
evaluar al hacer vcs = 0, lo que resulta en 


e Vec-Vs_ Vec-0.7 
Ic = ——— x — 4.95 
Esta corriente de colector se obtiene al forzar la corriente de base Íz, dada por 
a 
l= 4.96 
B B ( ) 


y el correspondiente valor de v; se puede obtener de la ecuación (4.92). Ahora, si aumentamos ig 
por encima de /,, la corriente de colector aumentará y el voltaje de colector caerá por debajo del de 
la base. Esto continuará hasta que la unión entre colector y base se polarice directamente con un 
voltaje de polarización directa de entre 0.4 y 0.6 V. En ese punto, la unión entre colector y base 
conducirá y el voltaje de colector fijará su nivel a aproximadamente medio volt abajo del voltaje 
de base. Nótese que la caída de voltaje de polarización directa de la unión entre colector y base es 
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Fig. 4.48 Un transistor 
saturado. 


pequeña porque esta unión tiene un área relativamente grande (véase la figura 4.6). Esta situación 
se conoce como saturación, ya que cualquier aumento posterior en la corriente de base resultará en 
un muy pequeño aumento en la corriente de colector y un correspondiente pequeño decremento 
en el voltaje de colector. Esto significa que en saturación la f incremental (esto es, Aic/Aig) es 
insignificante por lo pequeña. Cualquier corriente “extra” que forcemos en el terminal de la base 
circulará principalmente por el terminal del emisor. Entonces, la razón entre la corriente de 
colector y la corriente de base de un transistor saturado no es igual a ĝ y se puede ajustar a cualquier 
valor deseado, menor de 8, con sólo empujar más corriente a la base. 

Regresemos ahora al circuito de la figura 4.47, que hemos dibujado de otra manera en la figura 

4.48 con la suposición de que el transistor está en saturación. El valor de Vgs de w transistor saturado 
suele ser un poco más alto que cuando el dispositivo opera en el modo activo. $ Sin embargo, para 
mayor sencillez, supondremos que Vgs permanece alrededor de 0.7 V incluso si el dispositivo está 
en saturación. 
, Como en saturación el voltaje de base es más alto que el voltaje de colector en unos 0.4 a 0.6 V, 
se deduce que el voltaje de colector será más alto que el voltaje de emisor entre 0.3 y 0.1 V. Esta 
cantidad se conoce como Vees, y normalmente supondremos que Vees = 0.2 V, pero nótese que si 
empujamos más corriente en la base moveremos al transistor a “más profundidad” en saturación y 
aumenta la polarización directa de la unión entre colector y base, lo qe significa que Vecesn 
disminuirá. 

El valor de la corriente de colector en saturación será casi constante. Dencasitos este valor por 
Icın. Se concluye que para el circuito de la figura 4.48, tenemos 


Vec — Vers 
Icon = UE RE (4.97) 


Para asegurar que el transistor se mueva a saturación, tenemos que forzar una corriente de base de 
por lo menos 


Loa 
Laso > T (4.98) 


6 El aumento en Vgg se debe a la incrementada corriente de base que produce una considerable caida de voltaje óhmica 
(IR) en la resistencia principal de la región de la base. En otras palabras, parte de Vge aparecerá en los terminales del 
semiconductor de la base como caída JR, y el resto aparecerá en la unión misma entre emisor y base. 
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A 


Var = 0.7 V Vers = 0.2 V 


Vecsar =0.2V 


(a) npn (b) pnp 
Fig. 4.49 Modelos para un BJT saturado. 


E 


en donde el subíndice adicional EOS significa “borde de saturación” (edge of saturation). Normal- 
mente, diseñamos el circuito de modo que Iz sea más alta que Zazos, por un factor de 2 a 10 (llamado 
factor de saturación). La razón entre [cs € Iş recibe el nombre de 8 forzada (Brorzada), porque su 
valor se puede fijar a voluntad, e 


Broca E (4.99) 
B 


Modelo para el BJT saturado 


De nuestro análisis anterior obtenemos un modelo sencillo para operación de un transistor en el 
modo de saturación, como se muestra en la figura 4.49. Normalmente, usamos este modelo 
implícitamente en el análisis de un circuito dado. 

Para rápidos cálculos aproximados podemos considerar que Vaz y Vees son cero y usamos el 
cortocircuito de tres terminales que se ilustra en la figura 4.50 para modelar un transistor saturado. 


Una nota final 


En la sección 4.13 estudiaremos un modelo más formal a gran señal para el BJT que aplica a todos 
los modos de operación; en particular, ayudará a explicar mejor el modo de saturación, pero por 
ahora la descripción cualitativa dada antes y los modelos de las figuras 4.49 y 4.50 son suficientes 
para hacer posible que analicemos y diseñemos circuitos en que el BJT se opera en saturación. Esto 
se demostrará por medio de los siguientes ejemplos. 


B Fig. 4.50 Modelo aproximado 
para el BJT saturado. 


Mo... 
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EJEMPLO 4.13 


Deseamos analizar el circuito de la figura 4.51(a) para determinar los voltajes en todos los nodos y las 
corrientes en todas las ramas. Supongamos que la 8 del transistor está especificada por lo menos en 50. 


+10 V 


(b) 


Fig. 4.51 Ejemplo 4.13: (a) circuito; (b) análisis con el orden de pasos numerado. 


SOLUCIÓN 


“Ya hemos considerado este circuito en el ejemplo 4.3 y descubrimos que el transistor tiene que estar 
en saturación. Si se supone que éste es el caso, tenemos 


V¿=+6-0.7=+5.3 V 


Ve 53_ 

Ig 33733 7 16mA 
= Ve + Vees ~ +5.3 + 0.2 = +5.5 V 
+10 -5.5 

le = 47 0.96 mA 


La = Ig — Ic = 1.6-0.96 = 0.64 mA 


Por lo tanto, el transistor está operando a una 8 forzada de 


Le _ 0.96 


Blorzata = Fo 0.64 =1.5 


Como iorzada es Menor que el minimo valor especificado de 6, el transistor está de hecho saturado. 
Debemos: destacar aquí que al probar para saturación, el valor mínimo de 6 debe usarse. Por la 
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misma razón, si estamos diseñando un circuito en que un transistor va a estar saturado, el diseño 
debe estar basado en la 8 mínima especificada. Obviamente, si un transistor con esta 8 mínima está 
` saturada, entonces los transistores con valores más elevados de 8 también estarán saturados. Los 
detalles del análisis se muestran en la figura 4.51(b), donde el orden de los pasos utilizados se indica 
por los números encerrados en un círculo. 


EJEMPLO 4.14 


Se especifica que el transistor de la figura 4.52 tiene una ĝ entre 50 y 150. Encuentre el valor de Rg 
que resulte en saturación con un factor de saturación de por lo menos 10. 


+10 V 


1kQ 


Ra Fig. 4.52 Circuito para 
+5 Ve el ejemplo 4.14. 


SOLUCIÓN 


Cuando el transistor se satura, el voltaje de colector será 
Ve = Veces x0.2 V 


Por lo tanto, la corriente de colector está dada por 


pas 10-02 =9.8 mA 


Para saturar el transistor con la mínima 8 necesitamos tener una corriente de base de por lo menos 


a Iesn _98_ 
Isos) = Da 50 0.196 mA 


Para un factor de saturación de 10, la corriente de base debe ser 
Ig=10x0.196 = 1.96 mA 
Entonces necesitamos un valor de Rs tal que 
Rs 


-43 - 
Rs= 7547 22k0 


1.96 
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EJEMPLO 4.15 


Deseamos analizar el circuito de la figura 4.53 para determinar los voltajes en todos los nodos y las 
corrientes que circulan por todas las ramas. El mínimo valor de 8 especificado debe ser 30. 


+5 V 


+5V. 2 A 
i 5 — (Vg + 0.7), 
@ m= A 1 KQ 
1 KQ Ve = Ve + 07 0) 
O b= Va/10 10 0 
Vecs = 02 V O) 
Ve = V¿ +05 © 
10 KQ © le= 10 KQ 
-5V -5V 
(a) (b) 


Fig. 4.53 Ejemplo 4.15: (a) circuito; (b) análisis con pasos numerados. 


SOLUCIÓN 


Una rápida mirada a este circuito deja ver que el transistor estará activo o saturado. Si se supone 
Operación en modo activo y se desprecia la corriente de base, vemos que el voltaje de base será - 
aproximadamente de cero volts, el voltaje de emisor será aproximadamente de +0.7 V y la corriente 
de emisor será aproximadamente de 4.3 mA. Como la máxima corriente que el colector puede so- 
portar mientras el transistor permanezca en el modo activo es alrededor de 0.5 mA, se deduce que 
el transistor está definitivamente saturado. 

Si se supone que el transistor está saturado y se denota el voltaje d de la base por Vg (consulte la 
figura 4.53b), se deduce que 


V¿= V¿+ Veg = V¿+0.7 
Ve = Ve- Veces had Vg + 0.7 — 0.2 = V+ 0.5 


45- Vz _5-Vs-0.7 


l¿= 1 = 1 =4.3 — Vg mA 
-P 

I=78=0.1 Vs mA 

Ja EE AS AS: E 


10 10 
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Al usar la relación Jz = Ig + Ic, obtenemos 


4.3 — Vg=0.1Vg + 0.1Vg + 0.55 


que resulta en 
Vs = == x3.13 V 


Al sustituir en las ecuaciones anteriores, obtenemos 


V¿=3.83 V 
Ve =3.63 V 
le=1.17 mA 

Te=0.86mA 
l,=0.31 mA 


Es claro que el transistor está saturado, ya que el valor de 8 forzada es 


0.86 


Blorzada = 0.31 31 = 2.8 


que es mucho menor que la 8 mínima especificada. 


EJEMPLO 4.16 


Deseamos evaluar los voltajes en todos los nodos y las corrientes que circulan en todas las ramas 
del circuito de la figura 4.54(a). Suponga B= 100. 


SOLUCIÓN 


Al examinar el circuito concluimos que los dos transistores Q, y Q, no pueden conducir simultá- 
neamente; si Q, conduce, O, no conduce, y viceversa. Supongamos que Q, conduce. Se deduce que 
la corriente circulará de tierra a través del resistor de carga de 1 kQ y entra en el emisor de Q,. 
Entonces la base de Q, estará a un voltaje negativo, y la corriente de base estará saliendo de la base 
a través del resistor de 10 KQ y entra en la fuente de +5 V. Esto es imposible puesto que, si la base es 
negativa, la corriente del resistor de 10 kQ tendrá que entrar en la base. Entonces concluimos que 
nuestra suposición original, que Q, conduce, es incorrecta. Se deduce que Q, no conduce y Q, 
conduce. 

La pregunta ahora es si Q, está activo o saturado. La respuesta en este caso es obvia. Como la 
base está alimentada con una fuente de +5 V y como la corriente de base entra en la base de Q,, se 


concluye que la base de Q, estará a un voltaje menor de +5 V. Entonces la unión entre colector y ` 


base de Q, está polarizada inversamente y O, está en el modo activo. Sólo resta por determinar las 
corrientes y voltajes usando técnicas ya descritas en detalle. Los resultados se dan en la figura 


4.54(b).- 
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5-07 
10 + 101 x 1 
0.039 mA 


(a) - (b) 


Fig. 4.54 Ejemplo 4.16: (a) circuito; (b) análisis con pasos numerados. - 


MAN AAA A a TA Dodo aura dado 


Ejercicios 
E 4.35 Considere el circuito de la figura 4.48 con la entrada conectada a +5 V. Sea Vcc = 5 V, Re = 1 KQ, Rg=10kQ 
y A = 50. ¿Cuál es el valor de [8 forzada? Encuentre el valor de v; necesario para establecer Biorzada = 8/2. 


Resp. 11.2;2.6 V 
4.36 Repita el ejemplo 4.14 con un factor de saturación de 5. 
Resp. Rg=4.4 KQ 


` 4.37 Resuelva el problema del ejemplo 4.16 con el voltaje que alimenta las bases cambiado a +10 V. Suponga que 
Bain = 30, y encuentre Vg, Vg, [cr € cr. 


Resp. +4.8 V; +5.5 V; 4,35 mA; 0 


a AS 


E A A O 


4.13 UN MODELO GENERAL A GRAN SEÑAL PARA EL BJT: EL MODELO 
EBERS-MOLL (EM) 


Aun cuando los sencillos modelos a gran señal con transistores, desarrollados en la sección 4.2 para 
operación en el modo activo y en la sección 4.12 para operación en saturación, son por lo general 
bastante adecuados para el análisis aproximado de circuitos digitales'con BJT, se puede obtener 
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más conocimiento de un método más formal que utiliza un modelo del BJT a gran señal, que se usa 
bastante y se conoce como modelo de Ebers-Moll (EM). Además de ser intuitivamente atractivo, 
el modelo EM es general: se puede usar para describir el BJT en cualquiera de sus posibles modos 
de operación. También es la base del modelo de BJT que se utiliza en el SPICE (sección 4.16). 
Estudiaremos el modelo EM en esta sección. 

El modelo EM es un modelo a baja frecuencia (estático) que se basa en el hecho de que el BJT 
está compuesto de dos uniones pn, la unión entre emisor y base y la unión entre colector y base. 
Por lo tanto, se pueden expresar las corrientes terminales del BJT como la superposición de las 
corrientes debida a las dos uniones pn, como se muestra en lo que sigue. 

- En la figura 4.55 se ilustra un transitor npn junto con su modelo EM. El modelo consta de dos 
diodos y dos fuentes controladas. Los diodos son Dg, el diodo de la unión entre'emisor y base, y 
Dco, el diodo de la unión entre colector y base. Las corrientes de diodo ipg € ipc están dadas por la 
ecuación de diodo: . 


ine = Isele 1) (4.100) 
inc = Ige" 1) (4.101) 


donde Tsg e [sc son las corrientes de escala o saturación de los dos diodos. Como la unión entre 

colector y base suele ser de mayor área que la unión entre emisor y base, Isc es por lo general más 
grande que Ise (por un factor de 2 a 50). 

Como se explicó en la sección 4.2, parte de la corriente ¿pg Que circula por la unión entre emisor 

y base llega al colector y se registra como corriente de colector. Es esta componente la que da lugar 

a la fuente de corriente &ripe del modelo de la figura 4.55. Aquí, œp denota la œ directa del transistor 

(que es el parámetro al que antes llamamos simplemente a+). El valor de œp suele ser muy cercano 

a la unidad. Del mismo modo, parte de la corriente ¡pc que circula en la unión entre colector y base 

- atraviesa la región de la base y llega al emisor. Esta componente está representada en el modelo 

EM por la fuente de corriente œripc, donde cx denota la œ inversa del transistor. Como la estructura 


Fig. 4.55 Transistor npn y su modelo Ebers-Moll (EM). Las corrientes de escala o saturación de los diodos 
Dg (unión entre emisor y base) y De (unión entre colector y base) están indicadas en paréntesis. 
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del transistor no es físicamente simétrica, sino que está optimizada para tener una a: directa grande, 
Gx Suele ser pequeña (0.02 a 0.5). 
Existe una relación (véase la obra de Harris, Gray y Searle, 1966) entre los cuatro parámetros 
del modélo EM y la corriente /s de saturación del transistor: 
Qrlse = ærlsc = Ís (4.102) 


"Recordemos que para transistores de baja potencia (pequeña señal), Js es del orden de 107*a 107 A 
y es proporcional al área de la unión entre emisor y base. 
Las corrientes terminales de un transistor 


“Una vez obtenida una justificación cualitativa física para el modelo EM, la utilizamos para expresar 
las corrientes terminales de un BJT en términos de los voltajes de la unión. De la figura 4.55 podemos 


escribir 
ig = ipe — Gripe (4.103) 
ic = —ipc + Opipe (4.104) 
ig = (1 — Opjipg + (1 — ar)ioc (4.105) 
Al sustituir por ¿pg € ipc de las ecuaciones (4.100) y (4.101) y usar la relación en la ecuación (4.102) 
resulta E 
> Ís Upd V, Une Y, 
¡ire 11) - Ide" -1) (4.106) 
F 
. JaV ds UV, 
ic = Ier- 1) -È (eu Pr 1) (4.107) 
QR 
paS (eni E qe) (4.108) 
Br “Br 


donde 6r es la [ directa y 6p es la 8 inversa, 


= OF 

pea = (4.109) 
= Ar 

== (4.110) 


Nótese que 8 es lo que hasta ahora hemos llamado £. Si bien Ps suele ser grande, Bres muy pequeña. 


A IE TNT SIT ATTE VIARIA, KA a a I teg a, emt e me 
tia S riar abaka» ms aa A AN ARA SIH a pgri z 


Ejercicio 


4.38 Se dice que un transistor en particular tiene + = 1 y &r = 0.02. Su corriente de escala de emisor (15£) es de unos 
107* A. ¿Cuál es la corriente de escala de colector (Z5c)? ¿Cuál es el tamaño de la unión del colector en relación con 
£ la unión del emisor? ¿Cuál es el valor de 9? 


¿PIERO PIANO 


y Resp. 50x 107'* A; 50 veces mayor; 0.02 


STANTON ARNET DER ATRAE 
A A A A a o a A e e A E 


322 


306 TRANSISTORES DE UNIÓN BIPOLAR (BJT) 


Aplicación del modelo EM 


- Ahora consideraremos la aplicación del modelo EM para caracterizar la operación de un transistor 
en varios modos. 


El modo activo directo. Aquí la unión entre emisor y base está polarizada directamente; 
aquella entre colector y base, inversamente. La palabra directa se utiliza para distinguir este modo 
de aquel en que los papeles de las dos uniones se intercambian (el modo activo inverso o invertido). - 
Como gc es negativo y su magnitud suele ser mucho mayor que Vz, las ecuaciones de la (4.106) a 
la (4.108) se pueden aproximar como 


tem EN TA (4.111) 
F- F ; 

ic = Ise" + Ig E = 1) (4.112) 
. ls 2 Y, 1 1 

aero J| —— + . 
ar lo a 


En cada una de estas tres ecuaciones podemos normalmente despreciar el segundo término del lado 
derecho. Esto resulta en las conocidas relaciones entre corriente y voltaje que caracterizan el modo 
de operación activo. ` 


` Ejercicio EN 


6.39 Utilice la ecuación (4.106) para demostrar que la curva característica ¡-u del transistor conectado como diodo : 
de la figura E4.39 está dada por 


i= ls (et = 1) x Ier 
QF 


Fig. E4.39 
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Vec 


Fig. 4.56 Circuito en el que el transis- 
Bi la “or se puede operar en el modo normal 
forzada 


1 | s 
8 Y de saturación. 


El modo de saturación. Considere primero el modo normal de saturación (opuesto a 
inverso), como se puede obtener del circuito de la figura 4.56. Supongamos que una corriente 7z es 
empujada en la base y que su valor es suficiente para activar al transistor a saturación. Entonces la 
corriente de colector será Brorzada 78, donde Bíorzada < Op. Deseamos usar las ecuaciones EM para derivar 
una expresión para Vees- 

En saturación ambas uniones están polarizadas directamente, por lo que Vag y Vec son ambos 
positivos y sus valores son mucho mayores que V7. Entonces, en las ecuaciones (4.107) y (4.108) po- 
demos suponer que e»? >> 1 y err > 1. Al hacer estas aproximaciones y sustituir iş = Ig € ic = 
Bioda Jg resulta en dos ecuaciones que se pueden resolver para obtener Vaz y Vsc. El voltaje de 
saturación Vces se puede obtener entonces como la diferencia entre estas dos caídas de voltaje: 


1 + (Brorzada + 1/8r 


Vers: = V7 ln 
IN a Diora BF 


(4.114) 


Es ilustrativo utilizar la ecuación (4.114) para hallar Vces en un caso típico. La tabla 4.4 
contiene valores numéricos para el caso r = 50, Ar = 0.1, y diversos valores de Brozas Del mismo 
modo, la figura 4.57 muestra un bosquejo de Vees contra Biorzada- COMO ic = ProrzadaÍa € Ig es constante, 
Biorzada es proporcional a ic, y la curva de la figura 4.57 es simplemente la curva característica de 
uce — ic para una corriente I; de base constante (esto es, una de las curvas de la figura 4.36). De la 
tabla:4.4 y la figura 4.57 vemos que el valor infinito de Vcgs obtenido a Prorzads = By es una indicación 
de que el transistor está en la frontera entre el modo de saturación y el activo. En la figura 4.57 se 
ilustra más aún esto al mostrar la independencia de Uce EN Borads (O ic) en el modo activo. A medida 
que GBiorzadz Se reduce, el transistor se mueve más hacia saturación, Vgc aumenta y Veces se reduce. 


Tabla 4.4 VOLTAJE DE SATURACIÓN PARA EL CASO 
8r = 50 Y Sr = 0.1 ; 


Piorzada 50 48 45 40 30 20 10 1 0 
Vees (mV) œ 235 211 191 166 147 123 76 60 
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Vez sat 


Fig. 4.57 Variación de V¿gsa con 
3 forzada (Brorzada = Lc/1g). La línea 
vertical obtenida para Biorzada = ÊF 
indica que el transistor ha dejado el 
modo de saturación y ha entrado en 
el modo activo. 


B forzada 


Finalmente, para Piarzada = 0, que corresponde a que el colector se encuentre en circuito abierto para 
obtener un pequeño valor de Vees. Este último voltaje representa el voltaje de desnivel exhibido 
por el BJT cuando se opera como interruptor [véase el modelo de interruptor de la figura 1.31(c)]. 
Finalmente, debe verse que la ecuación (4.114) subestima un poco el valor de Veem porque no toma 
en cuenta las caídas de voltaje en el silicio'de conexión de las regiones del emisor y colector, 


El modo inverso. A continuación consideramos la operación del BJT en el modo inverso 
o invertido. En la figura 4.58 se muestra un sencillo circuito en que el transistor se utiliza con su 
colector y emisor intercambiados. Nótese que las corrientes indicadas, es decir, Jz, J, e Jh, tienen 
valores positivos, Entonces, como iç = —l, € ig =-—1;, tanto ic como iz serán negativas. 

Como los papeles del emisor y colector están intercambiados, el transistor del circuito de la 


. figura 4.58 funcionará en el modo activo (denominado modo activo inverso en este caso) cuando 


la unión entre el emisor y la base está polarizada inversamente. En tal caso, 


I = Bala 


Fig. 4.58 Circuito en que el tran- 


y Re sistor se usa en el modo inverso (o 
f . . 
E invertido). 
8 


o 


RR iii 
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Como 3 suele ser muy baja, normalmente tiene poco sentido operar el BJT en el modo activo 
inverso; pero una aplicación de este modo de operación surge en la compuerta TTL (Transistor 
Transistor Logic), como veremos en el capítulo 14. 

El transistor del circuito de la figura 4.58 se satura (esto es, opera en el modo de saturación 
inversa) cuando la unión entre emisor y base se polariza directamente. En este caso, 


I 
q e 


Podémos usar las ecuaciones Ebers-Moll (EM) para hallar una expresión para Vecs en este caso. 
Esta expresión se puede obtener directamente de la ecuación (4.114) como sigue: se sustituye Gtorzada 
por —1,/1g y luego se sustituye 1, por 1, + Is. El resultado es 


W 


De esta expresión se puede ver que el mínimo Vacsa se obtiene cuando 7, = 0. Este mínimo es muy 
cercanoa cero. Además, observamos que la condición /,/1z < Jr tiene que satisfacerse para que el 
denominador permanezca positivo. Ésta, por supuesto, es la condición para que el transistor opere 
en el modo de saturación inverso. Finalmente, vemos que como fx suele ser muy baja, J, tiene que ' 
ser mucho menor que 7z, con el resultado de que Vecs será muy pequeño. De hecho, ésta es la razón 
usual para operar el BJT en el modo de saturación inverso. Se han reportado voltajes de saturación de 
sólo una pequeña parte de milivolt. La desventaja del modo de saturación inverso de operación es 
un tiempo de desactivación relativamente largo. 


(4.115) 


INTENTEN A NA ANAND A E 


Ejercicio 


4.40 Para el circuito de la figura 4.58, sea Rg = 1 kQ y V; = Voc=+5 V. Suponga que Vgc = 0.6 V, Pr = 0.1 y je = ; 
50. Calcule valores aproximados para el voltaje de emisor en los siguientes casos: de =]1 KQ; Re=10KQy $ 
Re= 100 kQ. - 


, Resp. +4.56 V; +0.6 V; +3.5 mV $ 


TNT EEEN 


praan TERN Ein REI A 


Una forma alternativa del modelo Ebers-Moll: el modelo de transporte 
En la figura 4.59 se ilustra una forma alternativa, un poco más sencilla, del modelo Ebers-Moll. 


Ahí los diodos Dsg y Dec tienen corrientes de saturación (1/Ps) e (I/R), respectivamente. Por lo 
tanto, la corriente de base ¡¿ se puede escribir como 


HE Š (er> 1)+ 5 (er 1) (4.116) 


que es idéntica a la ecuación (4.108). La fuente de corriente controlada ¡y está definida por 


ip = Ie — 1) + Iei) (4.117) 
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Fig. 4.59 Modelo de transporte del 
BJT npn. Este modelo es exactamente 
i equivalente al modelo Ebers-Moll de la 

tr figura 4.55. Nótese que las corrientes de 
saturación de los diodos están dadas en 
paréntesis e ¡y está definida por la ecua- 
ción (4.117). 


Dsc 
(1s/ Br) 


Dee 


Observemos que iy representa la componente de corriente de ic e ig que aparece como resultado de 
difusión de portadores minoritarios que atraviesan la base, o transporte de portadores que atra- 
viesan la base, lo que da a este modelo el nombre de modelo de transporte. El lector puede fácilmente 
demostrar que ic = ir — (Is Br) (e""— 1) da una expresión idéntica a la de la ecuación (4.106), y 
que ig= ir+ (1/Bp) (e”"—1) resulta en una expresión idéntica a la de la ecuación (4.107). Entonces, 
el modelo de transporte es exactamente equivalente al modelo EM. Tiene la ventaja de identificar 
explícitamente a ¡r y de usar un elemento menos de circuito, así como un parámetro menos que el 
modelo EM. El modelo de transporte se utiliza en el programa SPICE. 


EL INVERSOR LÓGICO BÁSICO DE BJT 


El componente más elemental de un sistema digital es el inversor lógico. En la sección 1.7 se estudió 
el inversor a un nivel conceptual, y se presentó la realización del inversor usando interruptores 
controlados por voltaje. Una vez estudiado nuestro primer dispositivo activo de tres terminales, el 
transistor de unión bipolar (BJT), podemos ahora considerar su aplicación en la realización de un 
sencillo inversor lógico. Este circuito se muestra en la figura 4.60. El lector observará que ya hemos 
estudiado este circuito en algún detalle; de hecho, lo utilizamos en la sección 4.12 para ilustrar la 


Vec 


Fig. 4.60 Inversor lógi- 


TY, 
? co digital básico con BJT. 
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operación del BJT en los modos de operación de corte, activo y saturación. La operación del circuito 
como inversor lógico hace uso de los modos de corte y saturación. En términos muy sencillos, si el 
voltaje de entrada u, es “alto”, a un valor cercano al voltaje de la fuente de alimentación Vcc, que 
representa un estado lógico 1 en un sistema de lógica positiva, el transistor conduce y, con una 
selección apropiada de valores para Rs y. Rc, se satura. Entonces, el voltaje de salida será Vegsu =` 
0.2 V, lo que representa un “bajo” o lógica O. Por el contrario, si el voltaje de entrada es “bajo”, a 
un valor cercano a tierra (por ejemplo, Vcgsar), entonces el transistor estará en corte, iç será cero y 
Vo = Vcc, que es “alto” o lógica 1. 

La selección de corte y saturación como los dos modos de operación del BJT en este circuito . 
` inversor está motivada por los siguientes dos factores: 


1. La disipación de potencia del circuito es relativamente baja tanto en corte como en 
saturación: en corte, todas las corrientes son cero (excepto para muy pequeñas corrientes 
de fuga), y en saturación el voltaje en los terminales del transistor es muy pequeño (Vees) 


2. Los niveles de voltaje de salida (Vec y Vees) están bien definidos. En contraste, si el 
transistor se opera en-la región activa, Yo = Vcc — icRe = Vec — PisRc, que es altamente 
dependiente del mal controlado parámetro 8 del transistor. 


La curva característica de transferencia de voltaje 


Como se mencionó en la sección 1.7, la caracterización más útil de un circuito inversor está en 
términos de su curva característica de transferencia de voltaje, vo contra vy; un dibujo de esta curva 
del circuito inversor de la figura 4.60 se presenta en la figura 4.61. La curva característica de 
transferencia se aproxima por tres segmentos de recta correspondientes a la operación del BJT en 
las regiones de corte, activa y saturación, como se indica. La curva característica real de transfe- 
rencia será obviamente una curva suave pero que seguirá muy de cerca las asíntotas rectas indicadas. 
Ahora calcularemos las coordenadas de los puntos de interrupción de la curva característica de 
transferencia de la figura 4.61 para un caso representativo: Rg = 10 KQ, R¿=1k0Q, B= 50 y Vec = 
5 V, como sigue: 


1. Auy= Vo, = Vers = 0.2 V, Vo = Voy = Vec = SV. 
2. A uv, = V el transistor comienza a conducir, y 


Y, =0.7 V 


3. Para V,, < v < V, el transistor está en la región activa. Opera como amplificador cuya 
ganancia a pequeña señal es 


La ganancia depende del valor de r.,, que a su vez está determinada por la corriente de 
colector y por lo tanto por el valor de v,. A medida que aumenta la corriente que pasa por 
el transistor, r, disminuye y podemos despreciar r, en relación con Rp, y así simplificar la 
expresión de ganancia a 
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6. Los márgenes de ruido se pueden calcular ahora usando las fórmulas de la sección 1,7, 
NM; = Vou = Vi = § — 1.66 = 3.34 V 


NM, = Vi — Vo =0.7-02=0.5V 


Obviamente, los dos márgenes de ruido son muy distintos y por esto el circuito inversor 
es menos que ideal. 


7. La ganancia en la región de transición se puede calcular de las coordenadas de los puntos 
de interrupción X y Y, 


Ganancia de voltaje = - “—=-5 V/V 


que es igual al valor aproximado encontrado antes (el hecho que sea exactamente el mismo 
valor es una coincidencia). 


Circuitos digitales con BJT saturados contra no saturados 


El circuito inversor que acabamos de ver pertenece a la variedad saturada de circuitos digitales con 
BJT. En el capítulo 14 estudiaremos una familia impórtante de circuitos lógicos con BJT saturados, 
es decir, de circuitos lógicos de transistor a transistor. En general, sin embargo, los circuitos digitales 
saturados bipolares ya no son de tecnología de vanguardia en el diseño de sistemas digitales. Esto 
es porque su velocidad de operación está muy limitada por los retardos relativamente largos 
necesarios para desactivar un transistor saturado. Este punto se explicará en forma breve aquí, y en 
el capítulo 14 se incluye un análisis detallado de los tiempos de conmutación del BJT. Por ahora es 
suficiente decir que, para alcanzar altas velocidades de operación, no debe permitirse que el BJT 
se sature. Éste es el caso en un circuito lógico de emisor acoplado (ECL) que se estudia en el capítulo 
14, donde demostraremos que la lógica de ECL es hoy día la familia de circuitos lógicos de más 
alta velocidad existente. Está basada en la distribución de conmutación de corriente que se estudia 
conceptualmente en la sección 1.7 (figura 1.33). 


Almacenamiento de carga de portadores minoritarios en la base 
de un transistor saturado 


Nuestro, estudio de la operación fisica del BJT en el modo activo (sección 4.2) hizo uso de la 
distribución de portadores minoritarios de la región de la base (véase la figura 4,4). Es interesante 
e ilustrativo considerar Wmo es que esta distribución se altera cuando un transistor entra al modo 
de saturación. 

En la figura 4.62(a) se ilustra la región efectiva de base de un transistor npn junto con tres rectas 
marcadas (a), (b) y (c). La recta (a) representa la distribución de portadores minoritarios (electrones) 
cuando el BJT se opera en el modo activo y se desprecia la recombinación en la base. Observemos 
que indica una concentración de electrones en x = 0 de npe™”?, donde 7p es la concentración de 
los electrones minoritarios térmicamente generados en la base tipo p, y una concentración en el 
colector de cero debido a la polarización inversa de la unión entre colector y base. Análogamente, 
la recta (b) muestra la concentración cuando el BJT opera en el modo activo inverso, indicando una 
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ugel Vr 
1,9 €%8E 


(c) 


(a) (b) 


Fig. 4.62 (a) La concentración de portadores minoritarios en la base de un transistor saturado está 
representada por la recta (c). (b) La carga de portadores minoritarios almacenada en la base se puede dividir 
en dos componentes: el azul produce el gradiente que da lugar a la corriente de difusión en la base, y el gris 
resulta al excitar el transistor más adentro en saturación. 


concentración de npe” tenx= Wy de cero enx=0. Ahora, si el BJT opera en el modo de saturación, 
ambas uniones estarán polarizadas directamente y la concentración de portadores minoritarios se 
puede hallar al sumar las dadas por las rectas (a) y (b), resultando en el perfil de concentración 
representado por la recta (c). La pendiente que se muestra en la recta (c) indica que todavía habrá 
transporte de portadores minoritarios de un lado a otro de la base. La corriente correspondiente del 


z ; n E ; 
colector, iz, es proporcional a la pendiente de la recta (c) y por lo tanto a T (e?r — gsr"), Ésta es 


la corriente representada por la fuente de corriente del modelo de transporte de la figura 4.59. El 
área bajo la recta (c) representa la carga de portadores minoritarios almacenada en la base de un 
transistor saturado. En la figura 4.62(b) se ilustra una representación útil de la carga almacenada, 
Ahi, el área del triángulo (sombreado en azul) representa la carga de portadores minoritarios que 
da lugar a la corriente de difusión iz. Es esta carga la que tiene que ser almacenada en la base para 
llevar al BJT al borde de saturación. Por otra parte, la componente de carga representada por el 
rectángulo (sombreado en gris) obviamente no contribuye al gradiente de concentración y por lo 
tanto a la corriente de colector. Esta carga extra simplemente lleva al transistor más adentro en 
saturación; es la carga correspondiente al factor de saturación mencionado en la sección 4.12. 
Obviamente, cuanto más adentro sea llevado el transistor a saturación (con menor Biorzada)» mayor 
será el exceso de carga almacenada en la base. 

La carga adicional almacenada en la base de un transistor saturado PRES serio problema 
cuando se trata que el transistor no conduzca: antes que la corriente de colector comience a decrecer, . 
toda la carga extra almacenada debe sacarse en primer término. Esto se suma a una componente 
relativamente larga al tiempo de desactivación de un transistor saturado. 
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Ejercicio 


4.41 Considere el inversor de la figura 4.60 cuando v; es bajo. Supongamos que la salida está conectada a los 
terminales de entrada de N inversores idénticos. El lector debe convencerse que el nivel de salida Voy se puede 
determinar usando el circuito equivalente que se muestra en la figura E4.41. Entonces, demuestre que 


Vec- Vaz 
Re + RgN 


Para N = 5, calcule Voy usando los valores componentes del circuito de ejemplo estudiado antes (es decir, Rg = 
10 KQ, Re = 1 KQ, Vee = 5 V). 7 


Von = Vec -Re 


$ Vec 


Fig. E4.41 


Resp. 3.6 V 


4.15 CURVAS CARACTERÍSTICAS ESTÁTICAS COMPLETAS, CAPACITANCIAS 
INTERNAS Y EFECTOS DE SEGUNDO ORDEN 


En esta'sección presentamos las curvas características estáticas completas del BJT como aparecen 
en las hojas de datos. También estudiamos varias características secundarias que limitan la operación 
del BJT en los circuitos presentados en éste y otros capítulos subsiguientes. De particular impor- 
tancia son las capacitancias internas del BJT, que limitan la respuesta a alta frecuencia de 
amplificadores a transistores y la velocidad de operación de circuitos digitales. 


Curvas características de base común 


En la figura 4.63 se muestra el conjunto completo de curvas características ic — Uca para un transistor 
npn. Como se menciona en la sección 4.5, estas curvas ic — Vcg Se miden a valores constantes de 
corriente de emisor iç (véase la figura 4.14a). Como en estas distribuciones la base está conectada 
a un voltaje constante, las curvas ic ~ Ucs Se denominan curvas características de base común. 
Las curvas de la figura 4.63 difieren de las presentadas en la 4.14(b) en tres aspectos. Primero, 
la ruptura de avalancha de la unión entre colector y base a grandes voltajes está indicada y se explica 
en forma breve un poco más adelante. En segundo lugar, se incluyen las curvas características de 
la región de saturación. Como se indica, a medida que vcz se hace negativo la unión entre colector 
y base se polariza directamente y decrece la corriente de colector. Como ig se mantiene constante 
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ic 
Región de 
ao Región activa , 
saturación | 8 ig = lg 
| 
) 
| | ig = lg 
| + 
l 
a 
l . 
A 
al 
l . 
| ig = 0 
| 10 |1 UCB 
0.4 — 0.5 V BVczo 
_— Escala ; | 
expandida 


Fig. 4.63 Curvas características ¡—Ucg de un transistor np». Nótese que en la región activa hay una ligera - 


dependencia de iç del valor de vcs. El resultado es una resistencia finita de salida que decrece conforme 
aumenta el nivel de corriente del dispositivo. 


para cada curva, el decremento en ic resulta en igual aumento en iz. El efecto grande que vcs tiene 
sobre la corriente de colector en saturación es evidente de la figura 4.63 y es consistente con nuestra 
anterior descripción del modo de saturación de operación. 

La tercera diferencia entre las curvas características de la figura 4.63 y las curvas presentadas 
antes es que, en la región activa, se muestra que las curvas características tienen una pendiente muy 
pequeña. Esta pendiente indica que, en la configuración de base común, la corriente de colector 
depende en pequeña medida del voltaje entre colector y base, que es una manifestación del efecto 
Early estudiado antes. Debe observarse, sin embargo, que la pendiente de las curvas ic - Ugg medida 
con una iç es mucho menor que la pendiente de las curvas ic — vce medidas con un Ugg constante. En 
otras palabras, la resistencia de salida de la configuración de base común es mucho mayor que la 
del circuito de emisor común con un Ugg constante (esto es, ro). Otro punto importante por ver aquí 
es que como cada curva ic — Ucg se mide a una iç constante, el aumento en ic con Ugg implica un 
decremento correspondiente en iş. La dependencia de ig de Vcg se puede modelar por la adición de 
un resistor 7, entre colector y base en el modelo híbrido 7, resultando en el modelo aumentado que 
se muestra en la figura 4.64. La resistencia r,, es muy grande, típicamente mayor que Pr,. 


Fig. 4.64 Modelo híbrido v, in- 
cluida la resistencia r,,, que mues- 
tra los efectos de v, sobre iz. 
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El modelo aumentado híbrido 7 de la figura 4.64 se puede utilizar para hallar la resistencia de 
salida de la configuración de base común, que es la inversa de la pendiente de las líneas características 
ic — Uca de la figura 4.63. Para hacer eso, simplemente conectamos la base a tierra, dejamos el emisor a 
circuito abierto (porque izes constante), aplicamos un voltaje de prueba entre colector y tierra, y hallamos 
la corriente tomada del voltaje de prueba. El resultado (problema 4.119) es que la resistencia de salida 
es aproximadamente igual al paralelo equivalente de r, y ro, y así es muy grande. 


Curvas características de emisor común 
Una forma alternativa de presentar gráficamente las curvas características del transistor se muestra : 
en la figura 4.65, donde se traza una gráfica de ic contra Vcg para diversos valores de la corriente 
de base ¡¿. Estas curvas características se miden en una forma diferente de las de la figura 4.15. 
Mientras que en el último caso Ugg se mantiene constante para cada curva, ahí i se mantiene 
constante. Como resultado de esto, la pendiente de la región activa es diferente de 1/r,; de hecho, 
la pendiente es mayor. Por medio del modelo híbrido 7r de la figura 4.64 se puede demostrar que la 
resistencia de salida de la configuración de emisor común, con iş mantenida constante, es aproxi- 
madamente igual a [r,//(r,/(0)]; véase el problema 4.120. 
La región de saturación es evidente también en las curvas características de emisor común de la 
-figura 4.65. Vemos que mientras el transistor de la región activa actúa como fuente de corriente con una 
elevada (pero finita) resistencia de salida, en la región de saturación se comporta como un “interruptor 
cerrado” con una pequeña “resistencia.de cierre” Reg. Como las curvas características están to- 
das “agrupadas” en saturación, mostramos una vista amplificada de la porción de saturación de las curvas 
características en la figura 4.66. Nótese que las curvas no se extienden directamente al origen. De hecho, 
para un valor dado de iz, la curva característica ic — vce en saturación se puede aproximar por una línea 
recta que cruza el eje vcs en un punto Veeam, como se ilustra en la figura 4:67. El voltaje Vees se denomina 


ic 
Región de 
saturación ` 2 
A s ia = lg 
>< Región activa 
l E 
| ig = Ig 
Aic A is = 150 + Big 
Y_ pa 
le rf B= 
a la 
A ol o 
l 
l i 
| 
a | 
ig=0 | 
0 Vego A UcE 
i BYego 


Fig.4.65 Curvas características de emisor común. Nótese que la escala horizontal está expandida alrededor 
del origen, para demostrar la región de saturación en algún detalle. 
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B incremental 


es alta 
He 


Fig. 4.66 Vista expandida de las cur- 
vas características de emisor común en 
la región de saturación. 


0 01 02 03 04 05 06 0.7 0.8 vez (V) 


voltaje de desnivel del interruptor a transistores. Los transistores de efecto de campo (capítulo 5) no 
exhiben estos voltajes de desnivel y por lo tanto son mejores interruptores, pero, en cambio, los FET 
presentan valores más altos de resistencia de cierre. Finalmente, nótese que el comportamiento del BJT 
en saturación, como se describe en la figura 4.67, sigue más bien cercanamente al pronosticado por la 
ecuación (4.114) que se deriva del modelo Ebers-Moll. 


La 8de un transistor 


Ya antes definimos la [$ como la razón entre la corriente total del colector y la corriente total de la 
base cuando el transistor está operando en el modo activo. Seamos más específicos. Supongamos 
que el transistor está operando a una corriente de base /go, una corriente de colector Ico y un voltaje 
entre colector y emisor ceg. Estas cantidades definen el punto Q de operación o polarización en la 
figura 4.65. La razón entre Ico e [gp recibe el nombre de 8 de cd o hrg (la razón de este último nombre 
es que PB es el parámetro h de polarización directa en la configuración de emisor común; véase el 
apéndice B), 


L 
hre = Bas = Te (4.118) 
BO 
ic 


Fig. 4.67 Una de las curvas ca- 
1 racterísticas ic — Ucg en la región 
Pendiente = Ra de saturación. Nótese que la cur- 
¡CE va característica se puede modelar 
para un voltaje de desnivel Vego 
y una pequeña resistencia Reggar. 


0 Vezorr g UCE 
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Cuando el transistor se utiliza como amplificador, primero se polariza en un punto como Q. Las 
señales aplicadas producen entonces cambios incrementales en is, ic y Uce alrededor del punto de 
polarización. Por lo tanto, podemos definir una 8 de ca o incremental como sigue: sea constante el voltaje 
entre colector y emisor en Vero (para eliminar el efecto Early), y cámbiese la corriente de base en un 
incremento Ai». Si la corriente de colector cambia en una cantidad de incremento Arc (véase la figura 
4.65), entonces f,. (o he como se denomina por lo general) en el punto de operación Q se define como 


Aic |. 


Aip | Ucs = constante 


ha = be = (4.119) 
El hecho de que ucs se mantenga constante implica que el voltaje incremental v sea cero; por lo 
tanto, hy recibe el nombre de ganancia de corriente en cortocircuito. 

Cuando efectuamos un análisis a pequeña señal, la 8 que usamos debe ser la 8 de ca (hz). Por 
otra parte, si estamos analizando o diseñando un circuito de conmutación, Ba: (Are) es la Bapropiada. 
La diferencia en valor entre Bj. y Ba suele ser pequeña, y normalmente no distinguimos entre las 
dos, pero un punto que merece la pena de mencionarse es que el valor de 8 depende del nivel de 
corriente del dispositivo, y la relación toma la forma que se muestra en la figura 4.68. Los procesos 
físicos que dan lugar a la relación están fuera del alcance de este libro. En la figura 4.68 se muestra 
también la dependencia de 8 respecto de la temperatura. 

En la sección 4.9 se estudia el análisis gráfico de circuitos con transistores. Se demostró que, 
para aplicaciones de amplificadores, el BJT se polariza en un punto de polarización (o punto de 
trabajo estático) en la parte media de su región activa. Aquí deseamos demostrar gráficamente un 
BJT que opera en la región de saturación. En la figura 4.69 se ilustra una recta de carga que corta 
la curva característica ic — Ugg en un punto de la región de saturación. Nótese que, en este caso, 
cambios en la corriente de base resultan en muy pequeños cambios en ic y vce y que en saturación 
la 6 incremental (6,.) es muy pequeña. 


hre (B) 


400 


T= 125°C 


I 
] 10 10% 1 10* 105 c (18) 


(1 mA) (10 mA) (100 mA) 


Fig. 4.68 Dependencia típica de ĝ con respecto a Ic y temperatura en un moderno transistor de circuito 
integrado, npn, de silicio, destinado para operación a alrededor de 1 mA. 
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0 Verso VCE 


Fig. 4.69 Vista expandida de la porción de saturación de las curvas características, junto con una recta de 
carga, que resulta en operación en un punto O en la región de saturación. 


Ruptura del transistor 


Los máximos voltajes que se pueden aplicar a un BJT están limitados por los efectos de ruptura en 
las uniones entre emisor y base y entre colector y base, que siguen al mecanismo de multiplicación 
de avalancha descrito en la sección 3.3. Considere primero la configuración de base común. Las 
curvas características ¡—Ucg de la figura 4.63 indican que para iz = 0 (esto es, con el emisor abierto) 
la unión entre colector y base se rompe a un voltaje denotado por BVcso. Para iç > 0, la ruptura 
ocurre a voltajes menores que BVcso. Tipicamente, BV¿go es mayor de 50 V. 

A continuación consideremos las curvas características de emisor común de la figura 4.65, que 
muestran que la ruptura ocurre a un voltaje BV¿go. Ahí, aun cuando la ruptura es todavía del tipo 
de avalancha, los efectos sobre las curvas características son más complejos que en la configura- 
ción de base común. No explicaremos estos detalles; es suficiente apuntar que típicamente BVezo 
es de alrededor de la mitad de BV¿g0. En las hojas de datos de un transistor, BV¿¿o se menciona a 
veces como voltaje de sostenimiento LV¿zo. 

La ruptura en la unión entre colector y base en cualquiera de las configuraciones, base común 
o emisor común, no es destructiva mientras la disipación de potencia del dispositivo se mantenga 
dentro de límites seguros, pero éste no es el caso con la ruptura de la unión entre emisor y base; ésta 
se rompe en una avalancha a un voltaje BVego mucho menor que BVcso. Típicamente, BVego 
está entre 6 y 8 V, y la ruptura es destructiva en el sentido de que la 8 del transistor se reduce de 
manera permanente. Esto no evita el uso de la unión entre emisor y base como diodo zener para 
generar voltajes de referencia en diseños con circuitos integrados. En tales aplicaciones, sin 
embargo, no nos ocupamos del efecto de degradación de 5. En el capítulo 10 se estudia una 
distribución de circuito para evitar la ruptura de la unión entre emisor y base en amplificadores con 
circuitos integrados. La ruptura de un transistor y la máxima disipación permisible de potencia 
son parámetros importantes en el diseño de amplificadores de potencia (capítulo 9). 
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NA NI EnA e. O o o calle ir e e RI A cl BA e RS 


Ejercicios 


E E wA 


5 4.42 ¿Cuál es el voltaje de salida del circuito de la figura E4.42 si el BVgco del transistor = 70 V? 


5 +10 V 


Abierto 


Fig. E4.42 


Resp. -60 V 


` 


4.43 Mediciones hechas en un interruptor de BJT, que tiene una excitación constante de corriente de base a bajos 
valores de veg, dan los siguientes datos: a ic = 5 mA, uce = 170 mV, a ic =2 mA, uce = 110 mV. ¿Cuáles son los valores 
del voltaje de desnivel y resistencia de saturación de este interruptor? 


© Resp. 70mV,200 


Capacitancias internas del BJT 


En nuestro estudio de la unión pn del capítulo 3, encontramos que exhibe efectos de almacenamiento 
de carga que se pueden modelar como capacitancias. Aquí consideramos estos efectos del BJT. 


Capacitancia de difusión o de carga de base Co. Cuando el transistor opera 
en los modos activo o de saturación, la carga de portadores minoritarios se almacena en la región 
de la base. De hecho, ya hemos obtenido una expresión para esta carga, O, en el caso de un transistor 
npn que opera en el modo activo (ecuación 4.7). Con el resultado de la ecuación (4.7) junto con el 
de las ecuaciones (4.3) y (4.4), podemos expresar Q, en términos de la corriente de colector ic como 


w? 
Q, = 2D, ic = Tric (4.120) 


donde 7p es una constante del dispositivo, 
LA 


2D; 


con la dimensión de tiempo. Se conoce como tiempo directo de tránsito en base y representa el 
tiempo promedio que un portador de carga (electrón) tarda en cruzar la base. Típicamente, 77 está 
entre 10 y 100 ps. Para operación en el modo activo inverso, aplica una ene roae constante 
Tr y es de varios órdenes de magnitud mayor que Tr. 
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La ecuación (4.120) aplica para señales grandes y, como ic está exponencialmente relacionada 
a Ugg, O, dependerá del mismo modo de vzg. Entonces este mecanismo de almacenamiento de carga 
representa un efecto capacitivo no lineal, pero, para señales pequeñas, podemos definir la capaci- 
tancia de difusión Cae a pequeña señal como 


que resulta en 
Cae = TFBni STEP (4.121) 


Capacitancia de la unión entre base y emisor. Con el desarrollo visto en el 
capítulo 3, y en particular la ecuación (3.26), la capacitancia C, de la unión entre emisor y base 
o capa de agotamiento se puede expresar como 


Creo 


¡Ja 
Voe 


donde C;e es el valor de C; a voltaje cero, Vo es el voltaje interno de la unión entre emisor y base 
(típicamente 0.9 V), y m es el coeficiente graduador de la unión entre emisor y base (típicamente 
0.5). Resulta, sin embargo, que debido a que la unión entre emisor y base está polarizada 
directamente en el modo activo, la ecuación (4.122) no produce un pronóstico preciso de C,.. De 
manera opcional, por lo general se utiliza un valor aproximado para Ce, 


E, = 2Co (4.123) 


Capacitancia C, de la unión entre colector-y base. En operación en modo 
activo, la unión entre colector y base.está polarizada inversamente y su capacitancia de unión o de 
agotamiento, que en general se denota como C, se puede hallar con 


Esa (4.122) 


(4.124) 


donde C, es el valor de C, a voltaje cero, Vo es el voltaje interno de la unión entre colector y base 
(típicamente 0.75 V), y m es el coeficiente graduador (típicamente, de 0.2 a 0.5). 


Modelo híbrido T de alta frecuencia 


En la figura 4.70 se ilustra el modelo híbrido 7 del BJT, incluyendo efectos capacitivos. Específi- 
camente, hay dos capacitancias: la capacitancia de emisor a base C= Cae + C; y la capacitancia C, 
entre colector y base. Típicamente, C, está en el intervalo de unos pocos picofarads a unas pocas 
decenas de picofarads, y C, está entre una pequeña parte de un picofarad y unos pocos picofarads. 
Nótese que hemos omitido la resistencia », porque, aun a frecuencias moderadas, la reactancia de 
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Fig. 4.70 Modelo híbrido 7 de alta frecuencia. 


C, es mucho menor que »,. Con todo, hemos agregado un resistor r, para modelar la resistencia del 
material de silicio de la región de la base entre el terminal de base B y un terminal de base B’, ficticio 
interno, o intrínseco, que está justo bajo la región del emisor (véase la figura 4.6). Típicamente, r, 
es de unas pocas decenas de ohms, y su valor depende del valor actual de una manera más bien 
complicada. Como r, & r,, su efecto es insignificante a bajas frecuencias, pero, su presenca se - 
siente a altas frecuencias, como veremos más adelante. 

Los valores de los parámetros híbridos 7 de un circuito equivalente se pueden determinar en 
un punto dado de polarización si se usan las fórmulas presentadas en este capítulo. También se 
pueden encontrar de las mediciones terminales especificadas en las hojas de datos de un BJT, como 
se describe en el apéndice G. Para simulación de computadora, SPICE utiliza los parámetros de la 
tecnología de circuitos integrados dada para evaluar los parámetros del modelo de un BJT. 


Frecuencia de corte 


Las hojas de datos de transistores suelen no especificar el valor de C,. Más bien, se da el 
comportamiento de 8 o hp contra frecuencia. Para determinar C, y C, derivaremos una expresión 
para hę como función de frecuencia en términos de los componentes híbridos 7. Para este fin 
considere el circuito que se ilustra en la figura 4.71, donde el colector está en cortocircuito con el ` 
emisor. La corriente 7, de colector en cortocircuito es 


Le = (Em — SC p) Vr - j (4.125). 


ly sC, Vr À L. == (Em sx SC) Va 


Fig. 4.74 Circuito para obtener una expresión para hallar hg(s) = 1415. 
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Se puede establecer una relación entre Y, e J, al multiplicar /, por la impedancia vista entre B' y E: 
Vr = Iarll CCa) (4.126) 
Ennes Gor se puede obtener al combinar las ecuaciones (4.125) y (4.126): 


L Em =SC,, 


malo, Ur, +s(C, + C,) 


A las frecuencias para las que este modelo es válido, g„ > wC,, resultando en 


hy 2 Emn 
T 1+s(C,+C,)ro 


Entonces 


Bo 


ka= 1 + s(Cr + CY 


(4.127) 


* donde ĝo es el valor de fa baja frecuencia. Entonces hy tiene una pea a polo sencillo con una 
frecuencia de 3 dB a w = wp, donde 


l 


Wi p KEETA (4.128) 


- En la figura 4.72 se ilustra una gráfica de Bode para Jhe]. De la pendiente de —6 dB/octava se deduce 
“que la frecuencia a la que |h] cae a la unidad, que se denomina ancho de banda de ganancia 


unitaria wr, está dada por 
wr = Buy (4.129) 
Entonces l 
. — 8m 
oa (4.130) 
| E 
yoo. | : fr CAC) (4.131) 


El ancho de banda fr de ganancia unitaria suele especificarse en las hojas de datos de 
transistores. En algunos casos fr se da como función de Jc y Vce. Para ver cómo cambia f; con le, 


lhl (dB) 


Fig. 4.72 Diagrama de Bode 
para |hal. 


0 dB 


wg l wr w (escala 
. logarítmica) 
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Fig. 4.73 Variación de fr 
con Íc. 


recordemos que g,, es directamente proporcional a Ic, pero sólo parte de C, (la capacitancia de 
difusión Ca) es directamente proporcional a Zc. Se deduce que:f7 decrece a bajas corrientes, como 
se muestra en la figura 4.73. Sin embargo, el decremento en fr a altas frecuencias, que también se , 
muestra en la figura 4.73, no puede ser explicado por este argumento; más bien se debe al mismo 
fenómeno que ocasiona que f, se reduzca a corrientes elevadas. En la región donde Fy es casi 
constante, C, está dominada por la parte de difusión. $ 

Tipicamente, frestá entre 100 MHz y decenas de GHz. El valor de fr se puede usar en la ecuación 
(4.131) para determinar C, + C,.. La capacitancia C,; suele determinarse por separado al medir la 
capacitancia entre base y colector al voltaje Vcg de polarización inversa. 

Antes de salir de esta sección, mencionaremos que el modelo híbrido 7 de la figura 4.71 
caracteriza la operación de un transistor en forma más bien precisa hasta una frecuencia de unos 
0.2wr. A frecuencias mayores, tenemos que sumar otros elementos parásitos al modelo así como 
redefinir el modelo para tomar en cuenta el hecho de que el transistor es en efecto una red de 
parámetros distribuidos que tratamos de modelar con un circuito de componente aglomerado. Un 
refinamiento como éste consiste en dividir r, entre varias partes y sustituir C, por varios condensa- 
dores, cada uno conectado entre el colector y una de las derivaciones de r,. Este tema está fuera del 
alcance de este libro. 

Una observación importante, desde el modelo de alta frecuencia de la figura 4.71, es que a 
frecuencias arriba de 5 a 10w se puede hacer caso omiso de la resistencia r,. Se puede ver entonces 
que r, se convierte en la única parte resistiva de la impedancia de entrada a altas frecuencias. 
Entonces r, desempeña un papel importante para determinar la respuesta en frecuencia de circuitos 
con transistores a altas frecuencias. Se concluye que una determinación precisa de r, debe hacerse 
a partir de una medición a alta frecuencia. 


Ejercicios 


4.44 Encuentre Caes Cie, Cz, Cp y fr para un BJT que opera a una corriente de cd de colector Ic = 1 mA y una 
polarización inversa de la unión entre colector y base de 2 V. El dispositivo tiene TF = 20 ps, Cjeo = 20 fF, Cpo = 20 fF, 
Voe = 0.9 V, Voe = 0.5 V y meg = 0.33. 


Resp. 0.8 pF; 40 fF; 0.84 pF; 12 fF; 7.47 GHz 


342 


326 TRANSISTORES DE UNIÓN BIPOLAR (BJT) 


paee KLE AED CALPE LABEA IARA 


4.45 Para un BJT operado a Ic = 1 mA, determine fr y C, si C, = 2 pF y |hg| = 10 a 50 MHz. 


HSA NIA 


Resp. 500 MHz; 10.7 pF 


liz 


4.46 Si C, del BJT del ejercicio 4.45 incluye una relativamente constante capacitancia de 2 pF de la capa de E 
agotamiento, encuentre fr del BJT cuando opere a Ic = 0.1 mA. E 
f 

. E 

Resp. 130.7 MHz ; 
NA A RT IA TE TEIA IN IENNE L SEN UA E E TE PI: 


4.16 EL MODELO SPICE DE UN BJT Y EJEMPLOS DE SIMULACIÓN 


Así como se hizo con el diodo en el capítulo 3, se concluye este capítulo con la presentación del 
modelo que SPICE usa para el BJT. También se demostrará el uso de SPICE en la simulación de - 
dos de los circuitos estudiados en este capítulo.” 


El modelo 


En la figura 4.74 se ilustra un modelo SPICE de un BJT a gran señal. Aquí, las fuentes de corriente 
ic € ig están controladas por vsz y Ugc de acuerdo con las relaciones especificadas por el modelo de 
transporte de la figura 4.59. Debemos observar, sin embargo, que mientras la constante n (llamada 
coeficiente de emisión) en los exponenciales es la unidad en el modelo de transporte, el modelo 
SPICE considera valores no unitarios para n, y además utiliza diferentes valores para la unión entre 


Tc 


: | Ñ 


S (Sustrato) 


Fig. 4.74 Modelo de un BJT a gran señal empleado por el programa SPICE. Las fuentes de corriente ig e 
ic están controladas por Ugg y Vgc y se obtienen del modelo de transporte que se ilustra en la figura 4.59. Los 
resistores r;, rg y rc representan la resistencia óhmica de las regiones de la base, emisor y colector, respecti- 
vamente. Los condensadores Cgg y Cgc no son lineales, y cada uno incluye una componente de unión y una 
componente de difusión. El condensador Ces es una capacitancia de unión y está presente sólo en CPonurOs 
de circuito integrado. 


7 Los lectores que no conozcan bien el uso del programa SPICE deben consultar el apéndice C, o bien, para mayor 
detalle, consulten la obra de Roberts y Sedra, 1997. ~ 
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base y emisor (denotados np) y la unión entre base y colector (denotados ng). Como se indica en 
la figura 4.74, el modelo SPICE incluye las resistencias óhmicas para la región del colector (rc) y la 
región del emisor (rz) así como la de la región de la base (»;). 

La operación dinámica del BJT está modelada por dos capacitancias no lineales, Caz y Csc, 
cada una de las cuales en general incluye una componente de difusión y una componente de capa 
de agotamiento (o unión). El modelo también incluye una capacitancia C., de agotamiento para la 
unión entre el colector y el substrato de transistores de circuitos integrados. 

Para pequeñas señales, el modelo SPICE se reduce al modelo híbrido 7 aumentado con re, rc 

y (para transistores de circuitos integrados) Ce. 

El modelo SPICE incluye más de 40 parámetros, casi la mitad de los cuales aparece en la tabla 

4.5. La otra mitad son los parámetros que son especificados por el usuario sólo Sundo se requieren 


Tabla 4.5 Parámetros de modelo del SPICE para un BJT (lista parcial) 


Nombre Valor 
. Nombre de parámetro Simbolo ' SPICE Unidades predeterminado 

Corriente de saturación de transporte Ís IS A 1x 107% 

Máxima ganancia de corriente directa Bo bf BF — 100 

Coeficiente de emisión n NF — 1 
de corriente directa . 

Voltaje Early directo V, VAF v . oo 

Máxima ganancia de corriente inversa Br BR — 1 

Coeficiente de emisión l = NR — 1 
de corriente inversa i f 

Voltaje Early inverso = VAR — 00 

Tiempo de tránsito directo ideal TF TF s 0 

Tiempo de tránsito inverso ideal TR TR s 0 

Resistencia óhmica de emisor re RE Q 0 

Resistencia óhmica de colector rc RC Q 0 

Resistencia óhmica de base rz RB Q 0 
sin polarización 

Capacitancia de unión : Ceo CJE F 0 

- base-emisor sin polarización : 

Coeficiente regulador MBEJ MJE — 0.33 
de unión base-emisor i 

Voltaje interno de unión base-emisor Voe VJE vV 0.75 

Capacitancia de unión Cpo CIC - F 0 
base-colector sin polarización 

Coeficiente regulador Macy MJC — 0.33 
de unión base-colector 

Voltaje interno de unión base-colector Voc VJC v 0.75 

Capacitancia de substrato de colector Coso CJS F 0 
sin polarización 

Coeficiente regulador de unión == MJS o- 0.33 


de colector-substrato 
Voltaje interno de unión colector-substrato — VIS vV 0.75 
AA AA AS E A E E 
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simulaciones muy precisas y detalladas, y están consideradas fuera del alcance de este libro. De 
hecho, varios de los parámetros de la lista parcial de la tabla 4.5 por lo general no se necesitan en 
la mayor parte de las simulaciones de circuitos. 

El lector debe reconocer la mayor parte de los parámetros de la tabla 4.5. Nótese que el usuario 
puede especificar un valor para cualquiera de estos parámetros; en ausencia de un valor especifi- 
cado por el usuario para un parámetro en particular, SPICE utiliza el valor predeterminado que se 
indica. Por ejemplo, si no se especifica un valor para V,, el efecto Early no es tomado en cuenta por 
el SPICE. Aun cuando no hacer caso del voltaje Early puede ser algo serio en algunos circuitos, lo 

* mismo no es cierto, por ejemplo, para el valor del voltaje inverso Early. 
Antes de dejar el modelo SPICE, es apropiado un comentario sobre 5. El usuario puede 


especificar valores para 8r y Br, que SPICE interpreta como sus máximos valores (contra la 


corriente de operación). SPICE utiliza un modelo dependiente de la corriente para 6, y el usuario 
puede especificar otros parámetros (que no se muestran en la tabla 4.5) para este modelo. Además, 
SPICE calcula valores tanto para Bye y Ba, los dos parámetros que por lo general suponemos son 
aproximadamente iguales. 


Para transistores discretos, los parámetros de modelo se pueden determinar a partir de datos - 


„especificados en las hojas de datos del dispositivo, complementados si es necesario con medicio- 
nes clave. Esto se ha hecho para muchos de los dispositivos comercialmente disponibles, y los 


parámetros de modelo se pueden obtener de vendedores o de versiones de SPICE que se pueden 
encontrar en el comercio. Para transistores de circuitos integrados, los parámetros de modelo están 


determinados por el fabricante de IC que utiliza tanto mediciones sobre dispositivos fabricados 
como el conocimiento de los detalles del proceso de fabricación. 


EJEMPLO 4.17: ESTABILIDAD DEL PUNTO DE POLARIZACIÓN 


SPICE se puede utilizar para verificar el diseño de polarización de un amplificador con BJT, así 
como para investigar la estabilidad del punto de operación de cd. Esta útil aplicación del SPICE 
se ilustra por medio del circuito de polarización convencional que se ilustra en la figura 4.75. Nótese 
que la fuente de valor cero en serie con Rp está incluida para permitimos pedir al programa 
SPICE que calcule la corriente Zs (véase el apéndice C). 


Vec=+12V 


Fig. 4.75 Circuito para inves- 
2N2222A tigar la estabilidad de polariza- 
ción con el SPICE. El archivo de 
entrada de este programa apare- 
Reg= ce en el apéndice D. 


V, 


emisor 0 
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La corriente de cd de emisor se puede hallar usando el sencillo modelo de caída constante de 
Vaz, y suponiendo Vse = 0.7 V y Ø= 100. El resultado es /¿= 0,99 mA, lc=1mA y e= 8 V. 

Para el análisis del SPICE, usaremos un transistor comercialmente disponible, el 2N2222A. 
Sus parámetros de modelo SPICE se incluyen en bibliotecas de dispositivos, que se pueden obtener 
de varios vendedores del programa SPICE. Para investigar la estabilidad de polarización utilizamos 
una función particular del SPICE, es decir, el comando .SENS. Este comando ordena a SPICE 
ejecutar un análisis sensible de una cantidad de interés de salida en particular, en este caso la 


; : E s E -dl 
corriente de emisor Zz. El resultado del análisis es un conjunto de derivadas > donde x representa 


, Una componente de circuito (por ejemplo Ro un parámetro de transistor (por ejemplo, f). Estas 
derivadas se pueden usar para determinar la variación esperada del valor de /¿ como resultado de 
una variación conocida del valor de una componente (por ejemplo la tolerancia del valor del' 
resistor). 

La lista del archivo de entrada SPICE, incluyendo los parámetros de modelo, está dada en el 
apéndice D. La salida SPICE proporciona el siguiente punto de operación de cd: Jg = 0.967 mA, 
1c=0.961 mA, Vaz =0.643 V, Ve = 8.157 V. Si recordamos que en nuestros cálculos a mano usamos 
valores aproximados de Vss y p, y despreciamos por completo el efecto Early, los resultados de la 
simulación son sorprendentemente cercanos a los del análisis aproximado. 

La salida del SPICE proporciona valores para las sensibilidades normalizadas de 7g relativas a 


e 5 . : ; ; olg . 
todo componente de circuito y parámetro de transistor. De éstos, citamos sólo dos: E = 
EME 


-9.14 x 10 A/W y =2.695 x 10” A/%. Por lo tanto, si Rg es un resistor al 5%, por ejemplo, 


0 
esperaríamos que su variación resulte en una variación en Is de +45.7 pA, que es alrededor de 
+0.5%, un resultado razonable ante el hecho de que Rẹ determine directamente Jz. De manera 
semejante, la variación en el valor de /¿ resultante de, digamos, un cambio +20% en Bs, será de 
+5.4 uA, o una de +0.5%. Esta sensibilidad relativamente baja del valor de B es obviamente una 
propiedad deseable y demuestra la excelencia de esta distribución de polarización. 

El SPICE realiza sus cálculos suponiendo operación a temperatura ambiente (25 a 27°C), pero 
se puede utilizar otro comando del SPICE para ordenarle ejecute análisis a varias temperaturas entre 
márgenes especificados. No perseguiremos este objetivo en este punto, pero pedimos al lector que 
_lo haga. 


EJEMPLO 4.18: OPERACIÓN DEL AMPLIFICADOR DE EMISOR COMÚN 


Para nuestro segundo ejemplo, utilizaremos el SPICE para investigar la operación del circuito 
amplificador de emisor común de la figura 4.76. Observemos que estamos usando condensadores 
de acoplamiento y de derivación que no son prácticos por lo grandes (y hasta imposibles de hallar), 
pero estos valores muy grandes simulan de una manera casi perfecta los cortocircuitos para señales 
a todas las frecuencias de interés, lo cual facilita nuestra investigación actual. Ésta es una clara 
demostración de la conveniencia proporcionada por la simulación de un circuito y es una venta- 
ja definitiva sobre la investigación experimental.* 


3 El lector debe estar consciente, sin embargo, que el uso de condensadores de valor tan grande haría que el análisis 
de transitorios no fuera práctico por ser tan largo. Para análisis de transitorios, deben usarse condensadores de valores mucho 
más bajos. 
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2N2222A 
1 GF 


v, 9 . 
$ 
(Senoide á 10 
de 10 mV vy=0 
de amplitud) Re 


—10V 


Fig. 4.76 Circuito amplificador de emisor común para simulación del SPICE del ejemplo 4.18. El archivo 
de entrada de este programa aparece en el apéndice D. 


Para hacer posible la investigación del efecto de incluir una resistencia en la trayectoria de 
señal del emisor, se conecta un resistor R, en serie con el condensador de derivación de emisor. 
Además, nótese que una fuente de valor cero Vow se incluye en serie con el resistor de carga para 
hacer posible ordenar al SPICE que calcule la corriente de carga. 

El archivo de entrada del SPICE aparece en el apéndice D. Hemos utilizado el transistor 
2N2222A cuyos parámetros de modelo se encuentran en la biblioteca PSPICE (y en la de algunas 
otras versiones del SPICE). Ordenamos al SPICE realizar un análisis del punto de operación de cd, 
y con una señal senoidal de entrada de 10 mV, 1 kHz, para hacer un análisis de ca para los dos casos: 
R.=0yR.= 1000. 

Como siempre debe ser el caso con simulación de computadora, con anticipación debe 
efectuarse un análisis aproximado a mano para examinar la salida del SPICE. De esta forma se 
puede obtener máxima ventaja y conocimientos de la simulación. Si se utiliza Vss = 0.7 V, B=100 . 
y se desprecia el efecto Early, encontramos que Jz = 0.85 mA e Ic = 0.84 mA. Para análisis a pequeña 
señal, encontramos de las hojas de datos del 2N2222A que a una corriente Jc = 1 MA, bac (o hy) se 
especifica entre 100 y 175. Al seleccionar un valor razonablemente conservador para el dispositivo 
“típico” de 125 y despreciar el efecto Early, podemos determinar los parámetros híbridos r: 


£m=34mA/V'”' r,=294Q  r,=3.7kQ 
Las fórmulas de la sección 4.11 se pueden usar ahora para determinar R; y A.» 
R, = 100 kQ/(8 + 1)(r, + R.) 


Uo _ R, (10 kQITO KQ) 
Us R, +R; r+tR 


347 


RESUMEN 331 


és Entonces, 
paraR,=0: R,=3.57k0 y A,=-44.7 VIV 
para R,= 100 Q: R;= 13.1 KQ y 4,=-21.9 V/V 
La salida del SPICE produce: 
Ie = 0.865 mA 
‘T= 51.2 Q 


gn = 33.4 mA/V 
r, =117.5 KQ 


r= 4.11 KQ 
Bac = 137.4 


Observamos que estos resultados son razonablemente cercanos a nuestros valores aproximados, 
pero nótese que Ba: es un poco mayor que el valor que usamos. Con todo, un buen diseño resultaría 
en una ganancia de voltaje que es razonablemente insensible al valor de 8. Veamos entonces lo 
que encontró el SPICE para R, y Ay: para R, = 0, R,= 4.0 KQ y A, = -45.2 V/V. Para R, = 100 Q, 
R; = 15.0 KQ y A, = -22.7 V/V. De nuevo, estos resultados son sorprendentemente cercanos a los 
pronosticados con análisis a mano. Por último, usamos el SPICE para investigar la sensibilidad de 
la ganancia al valor de 8. Los resultados obtenidos son como sigue: 


Br Bee Vu, (Re=0) Asl, (Re = 100 9) 
153 (caso típico) 137.4 45.2 22.7 
100 92.8 33.7 19.3 
200 174.2 53.1 24.5 


Resumen 


M_ Dependiendo de las condiciones de polarización en sus dos 
uniones, el BJT puede operar en uno de tres modos posi- 
bles: corte (ambas uniones polarizadas inversamente), activo 
(la unión entre emisor y base está polarizada directamente y la 
unión entre colector y base está polarizada inversamente) y 
saturación (ambas uniones polarizadas directamente). 


M Para aplicaciones como amplificador, el BJT se opera en 
el modo activo. Las aplicaciones de conmutación hacen uso 
de los modos de corte y saturación. 


E Un BJT que opere en el modo activo produce una corriente 
de colector ic = Ie"? La misma corriente de base ig = ic/ĝ, 
y la corriente de emisor ig = ¡c+ ig. Del mismo modo, ic = œig y 
entonces 8 = a/(1 — a) y a = PKB + 1). Véase la tabla 4.2. 


Observemos que el resistor de degeneración de emisor hace la ganancia menos sensible al valor de 
B, como se esperaba. Esta reducida sensibilidad, así como las otras ventajas de degeneración 
de emisor, sin embargo, se obtiene a costa de reducción de ganancia. 


Ml Para asegurar operación en el modo activo, el voltaje de 
colector de un transistor npn debe mantenerse más alto que el 


` voltaje de base. Para un transistor pnp, el voltaje de colector 


debe ser menor que el de la base. 


E A una corriente constante de colector, la magnitud del 
voltaje entre base y emisor decrece en alrededor de 2 mV por 
cada °C de elevación de temperatura. 


& El análisis de cd de circuitos con transistores se simpli- 
fica grandemente si se supone que |V¿¿] = 0.7 V. 


NW Para operar como amplificador lineal, el BJT se polariza 
en la región activa y la señal vs se mantiene pequeña (vse 
< Vr). 


z A S 
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E Para señales pequeñas, el BJT funciona como fuente de 
corriente lineal controlada por voltaje con una transconductan- 
cia Zm = lc/Vy. La resistencia de entrada entre base y emisor, 
mirando hacia la base, es r» = B/2m. Los modelos simplificados 
de circuito equivalente a baja frecuencia para el BJT se mues- 
tran en las figuras 4.26 y 4.27. La tabla 4.3 contiene un resumen 
de las ecuaciones para determinar los parámetros del modelo. 
m El diseño de polarización busca establecer una corriente de 
ed de colector que sea tan independiente del valor de 8 como 
sea posible. 


m Enlaconfiguración de emisor común, el emisor está atierra 
de señal, la señal de entrada se aplica a la base y la salida se 
toma en el colector. Se obtienen una elevada ganancia de 
voltaje y una resistencia de entrada razonablemente alta, pero 
la respuesta a alta frecuencia es limitada. 


m Laresistencia de entrada del amplificador de emisor común 
se puede aumentar si se incluye una resistencia no derivada en 
el alambre del emisor. 


m En la configuración de base común, la base está a tierra de 
señal, la señal de entrada se aplica al emisor, y la salida se toma 
en el colector. Se obtienen una elevada ganancia de voltaje (de 
emisor a colector) y uná excelente respuesta a alta frecuencia, 
pero la resistencia de entrada es muy baja. El amplificador de 
base común es útil como regulador de corriente. 


m En el seguidor de emisor, el colector está a tierra de señal, 
la señal de entrada se aplica a la base y la salida se toma en el 
emisor. Aun cuando la ganancia de voltaje es menor que la 
unidad, la resistencia de entrada es muy alta y la resistencia de 
salida es muy baja. El circuito es útil como regulador de voltaje. 
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mM En un transistor saturado, [Vez] = 0.2 V € Icsu = (Vec 
— Vees) Re. La razón entre Ics y la corriente de base es la 8 
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um Un modelo conveniente e intuitivamente interesante para 
operación a gran señal del BJT es el modelo Ebers-Moll que 
se muestra en la figura 4.55. Una relación fundamental entre 
sus parámetros es &rlse = Qærlse = [s. Mientras que ap sea ` 
cercano a la unidad, ag es muy pequeña (0.01 a 0.2), y Br es 
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PROBLEMAS 


Sección 4.1: Estructura física y modos 
de operación i 


4.1 


.Los voltajes terminales de diversos transistores npn se 


miden durante operación en sus respectivos circuitos 
con los siguientes resultados: 


Caso E > B e Modo 

1 0 0.7 0.7 
2' 0 0.8 0.1 
3 -0.7 0 0.7 
4 0.7 0 0.6 
5 0.7 0.7 0 

6 -2.7 ` —20 0 

7 0 0 5.0 
8 -0.1 0 5.0 


En esta tabla, donde los elementos de entrada están en 
volts, 0 indica el terminal de referencia al que está 
conectada la punta negra (negativo) del voltímetro. 
Para cada caso, identifique el modo de operación del 
transistor. (Nótese que el caso 5 es un poco engañoso: 
para entender esta situación se debe tomar nota que, 
aun cuando el transistor no es simétrico, puede operar 
con los papeles del emisor y colector intercambiados 
en un modo llamado invertido.) 


Sección 4.2: Operación del transistor npn 
en el modo activo 


4.2 


Un transistor npn tiene un área de emisor de 10 ¡um 
x 10 um. Las concentraciones de contaminación son: 
en el emisor, Np = 10'%cm?; en la base, N4 = 10)”/cm* 
y, en el colector, Np = 10'%/cm*. El transistor opera a 
T= 300 K, donde n= 1.5 x 10'/cm'. Para electrones 
que se difunden en la base: L, = 19 ¡um y D, = 21.3 
cm?/s. Para huecos que se difunden en el emisor: Lp = 
0.6 ym y Dp = 1.7 cm?/s. Calcule Js y 8 suponiendo 
que el ancho W de la base es: 

(a) 1 ym 

(b) 2 ym 

(c) 5 um 


4.3 


4.4 


4.5 


4.6 


4.7 
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Para el caso (b), si Ic = 1 mA, encuentre 1p, Ie, Vse y 
la carga de portadores minoritarios almacenada en la 
base. (Sugerencia: T, = LD, Recuerde que la carga 
electrónica es q = 1.6 x 107*? coulombs.) 

Dos transistores, fabricados con la misma tecnología 
pero con diferentes áreas de unión, cuando operan a 
un voltaje de 0.69 V entre base y emisor tienen co- 
rrientes de colector de 0.13 y 10.9 mA. Encuentre Js 
para cada uno de ellos. ¿Cuáles son las áreas relativas 
de unión? 

En un BJT en particular, la corriente de base es 7.5 
pA, y la corriente de colector es 940 uA. Encuentre 
ß y a para este dispositivo. , 

Se encuentra que las mediciones tomadas en varios 
transistores están incompletas (o posiblemente en 
error). Se muestran datos disponibles. Encuentre la 
información faltante y sus cálculos, y detecte incon- 
sistencias, si las hay. 


Dispositivo ¡¿(mA) ig(mA) ¡g(mA) a B 


a 10.0 10.1 100 
b 0.02 1.12 

c 0.63 0.984 63 
d 98.0 99.0 0.990 98 
e 0.001 0.011 10 
f 10.0 0.2 10.1 100 
g 10.1 0.1 10.0 0.99 

h 0.990 0.010 ` 99 
i - 0.015 0.995 193 


Para un transistor »pn en particular, correctamente 
polarizado, se mide la corriente de colector y se en- 
cuentra que es 1 mA y 10 mA para voltajes entre base 
y emisor de 0.63 V y 0.70 V, respectivamente. Encuen- 
tre valores correspondientes de n e Iç para este tran- 
sistor. Si dos de estos dispositivos están conectados 
en paralelo y se aplican 0.65 V entre base y emisor 
combinados en la dirección de conducción, ¿cuál 
corriente total de colector espera el lector? 
Demuestre que para un transistor con a: cercana a la 
unidad, si œ cambia en una cantidad pequeña por unidad 
(a/a), el correspondiente cambio en 8 por unidad está 
dado aproximadamente por 
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4.9 


4.10 


4.11 


“4.12 


4.13 
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AB > Aa 
Pol) 


Encuentre Af/f para 8 = 100 y œ cambia en 0.1%. 
Considere los modelos de BJT a gran señal que se 
muestran en las figuras 4.5(b) y (d). ¿Cuáles son los 
tamaños relativos de Dg y Dg para transistores para 
los que 4= 10? ¿8 = 1000? | . 
Se sabe que un BJT en particular, cuando conduce una 
corriente de colector de 10 mA, tiene Ups = 0.70 V e 
ig = 100 pA. Utilice esta información para crear 


modelos especificos de transistores de la forma que se 


muestra en las figuras 4.5(a) y (d). 

Mediante el uso del modelo de transistor npn de la 
figura 4.5(b), considere el caso de un transistor para 
el que la base está conectada a tierra, el colector está 
conectado a una fuente de cd de 10 V y un resistor de 
1 KQ, y una fuente de corriente de 5 mA está conectada 
al emisor con la polaridad de modo que la corriente se 
tome del terminal del emisor. Si 8 = 100 e ls = 107'* 


. A, encuentre los voltajes en el emisor y el colector y 


calcule la corriente de base. 

Se mide la corriente /cgo de un pequeño transistor y 
se encuentra que es de 15 nA a 25°C. Si la temperatura 
del dispositivo se eleva a 75°C, ¿cuál espera el lector 
que sea la corriente /cgo? 

Aumente el modelo del BJT npn que se muestra en la 
figura 4.5(c) por medio de una fuente de corriente que 
representa a lego. En términos de esta adición, ¿en 
qué se convierten las corrientes terminales ig, ic € Ig? 
Si el alambre de la base se deja en circuito abierto 
mientras que el emisor se conecta a tierra, y el colector 
se conecta a una fuente positiva, encuentre las corrien- 
tes de emisor y colector. 

De la figura 4.6 observamos que el transistor no es un 
dispositivo simétrico. Así, si se intercambian los ter- 
minales del colector y emisor resulta un dispositivo 
con valores diferentes de «y y f, llamados valores 
inverso o invertido y denotados por Gr y Ör. Un 
transistor npn se conecta accidentalmente con los 
alambres de colector y emisor intercambiados. Las 
corrientes resultantes en los alambres normales de 
emisor y base son 5 mA y 1 mA, respectivamente. 
¿Cuáles son los valores de ar y Br? 


Sección 4.3: El transistor pnp 


4.14 


En la figura 4.8 se muestran dos modelos a gran señal 
para el transistor pnp que opera en el modo activo. 
Dibuje otros dos modelos que se comparen a los dados 
por el transistor npn de las figuras 4.5(b) y (d). 


4.15 


4.16 


4.17 


4.18 


Considere el modelo pnp a gran señal de la figura 
4.8(b) aplicado a un transistor que tiene /s= 107% A y 
= 40. Si el emisor está conectado a tierra, la base 
está conectada a una fuente de corriente que toma una 
corriente de 10 ¿A del terminal de la base, y el colector 
está conectado a una fuente de alimentación negativa 
de —19 V a través de un resistor de 10 KO, encuentre 
el voltaje de base, el voltaje de colector y la corriente 
de emisor. 

Un transistor pnp tiene Ugg = 0.8 V a una corriente de 
colector de 1 A. ¿Qué espera el lector que sea ugg a 
una corriente ic = 10 mA?, ¿a ic =5 A? 

Un transistor pnp tiene una ganancia de corriente de 
50 a emisor común. ¿Cuál es la ganancia de corriente 
en base común? k 
En los modelos a gran señal que se muestran en la 
figura 4.8, haga contrastar el tamaño de los dos diodos 
que se muestra para la situación en que 8 = 99. 


Sección 4.4: Simbolos y convenciones 
de circuitos 


4.19 


4.20 


D4.21 


D4.22 


Para los circuitos de la figura P4.19, suponga que los 
transistores tienen 6 muy grandes. Se han hecho algu- 
nas mediciones en estos circuitos y sus resultados se 
indican en la figura. Encuentre los valores de los otros 
voltajes y corrientes marcados. 

Las mediciones de los circuitos de la figura P4.20 
indican los voltajes marcados. Encuentre el valor de 
( para cada transistor, l 

Un examen de la tabla de valores estándar para resis- 
tores con 5% de tolerancia, apéndice H, deja ver que 
los valores más cercanos a los encontrados en el 
diseño del ejemplo 4.1 son 5.1 KQ y 6.8 kQ. Para estos 
valores utilice cálculos aproximados (por ejemplo, 
Vae =0.7 V y a x 1) para determinar los valores de 
la corriente de colector y voltaje de colector que sea 
probable resulten. 

Rediseñe el circuito del ejemplo 4.1 para obtener 
V¿=+1Vel¿=0.5 mA. 


Sección 4.5: Representación gráfica de curvas 
características de transistores 


4.23 


Utilice la ecuación (4.20) para trazar la gráfica de ic 
contra vce para un transistor npn que tenga Js = 107? 
A y V4 = 100 V. Trace curvas para Ugg = 0.65, 0.70, 
0.72, 0.73 y 0.74 volts. Muestre las curvas caracterís- 
ticas para vce hasta para 15 V. 


+10.7 V 


10 KQ 


+0.7 V 


10 kQ 


-10.7 V 
-10V >- 
(a) (b) 
Fig. P4.49 
+5V 
+4.3 V +43 V 
430 kQ PAM 
2 kn 
(a) $ (b) 

Fig. P4.20 


4.24 Un BJT cuya corriente de emisor se fija en 1 mA tiene 
un voltaje entre base y emisor de 0.67 V a 25°C. ¿Cuál 
es el voltaje entre base y emisor que esperaría el lector 
a 0°C? ¿Y a 100°C? 

4.25 Un transistor pnp en particular, que opera a una co- 
rriente de emisor de 0.5 mA a 20°C tiene un voltaje de 
692 mV entre emisor y base. 

(a) ¿En qué se convierte Ugg si la temperatura de la 
unión se eleva a 50°C? 

(b) Si el transistor tiene n = 1 y se opera a un voltaje 
fijo de 700 mV entre emisor y base, ¿cuál co- 
rriente de emisor circula a 20°C? ¿Y a 50°C? 


20 KN 
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+10 V 


+5 V 


-10 V 

(c) (d) 

+10 V 
1 kQ 

+9 V 
+8.3 V 
150 KQ 
+23 V 

230 Q 1k0 


(c) 


4.26 Para un transistor npn en particular, que opera a un Ugg 
de 670 mV e/¿=3 mA, la curva característica de ¡contra 
vce tiene una pendiente de 3 x 10 mhos. ¿A qué valor 
corresponde esta resistencia de salida? ¿Cuál es el va- 
lor del voltaje Early para este transistor? Para operación 
a 30 mA, ¿cuál sería la resistencia de salida? 

4.27 Para un BJT que tiene un voltaje Early de 200 V, ¿cuál 
es su resistencia de salida a 1 mA? ¿Y a 100 A? 

4.28 Para un BJT que tiene una resistencia de salida de 10 * 
MQ a 10 pA, ¿cuál debe ser su voltaje Early? Si la 
corriente se eleva a 10 mA, ¿cuál será su resistencia 
de salida? - 
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4.29 


Considere el circuito de la figura 4.15(a). Hágase que 
Vag se ajuste para producir una corriente Ic =1 mA 
a Vez = 2 V. Entonces, mientras Vag se mantiene 
constante, Vcg se eleva a +10 V e Ic se mide y es 1.1 
mA. Encuentre Y, para este transistor y el valor de ro 
alc=1maA. 


Sección 4.6: Análisis de circuitos 
transistorizados con cd 


4.30 


4.31 


D4.32 


4.33 


El transistor del circuito de la figura P4.30 tiene una 
B muy alta. Encuentre Vg y Vç para Vg (a) +3 V, (b) 
+1 V y (c) 0 V. Suponga Vgg = 0.7 V. 

El transistor del circuito de la figura P4.30 tiene una 
6 muy alta. Encuentre el máximo valor de Vp para el 
que el transistor todavía opere en el modo activo. 
Considere el circuito de la figura P4.30 con el voltaje 
de base Vg obtenido por medio de un divisor de 
voltaje entre terminales de la fuente de 9 V. Si se su- 
pone que la 8 del transistor es muy grande (esto es, si 
se pasa por alto la corriente de base), diseñe el divisor 
de voltaje para obtener Vs = 3 V. Diseñe para una 
corriente de 0.2 mA en el divisor de voltaje. Ahora, si 
la [ del BJT es de 100, analice el circuito para deter- 
minar la corriente de colector y el voltaje de colector. 
Una sola medición del circuito de la figura P4.33 
indica que el voltaje de emisor del transistor es 1.0 V. 
Bajo la suposición de que |s = 0.7 V, ¿cuáles son 
Va, la, Ie, Ic, Ve, By a? (¿No es sorprendente a lo que 
puede llevar tan pequeña medición?) 


+9V 


1kQ 


Fig. P4.30 


Fig. P4.33 


DA: 34 


4.35 


4.36 


D**4.37 


D4.38 


*4.39 


Rediseñe el circuito de la figura 4.19(a) (es decir, 
encuentre nuevos valores para Rg y Rc) para establecer 
una corriente de colector de 2 mA y un voltaje de 
colector de -5 V. Suponga a œ> 1. 

Para les circuitos de la figura P4.35, encuentre valores 
para los voltajes de nodo y corrientes de rama marca- 
dos. Suponga que PB es muy alta y |Vzg] = 0.7 V. 
Repita el análisis de los circuitos del problema 4.35 
con = 100. Encuentre todos los voltajes de nodo y co- 
rrientes de rama marcados. Suponga |V gg] = 0.7 V. 

Es necesario diseñar el circuito de la figura P4.37 de 
modo que se establezc.. una corriente de 1 mA en el 
emisor y aparezca un voltaje de +5 V en el colector. El 
tipo de transistor que se utiliza tiene una 3 nominal de 
100, pero su valor puede ser de sólo 50 o hasta de 150. 


-El diseño que haga de esto el lector debe asegurar que se 


obtenga la corriente especificada de emisor cuando 8 = 
100 y que, en los valores extremos de £, la corriente de 
emisor no cambia en más de 10% de su valor nominal. 
Del mismo modo, diseñe para un valor de Rg tan grande 
como sea posible. Dé los valores de Rg, Rg y Re al kQ 
más cercano. ¿Cuál es el intervalo esperado de corriente 
de colector y voltaje de colector correspondientes a todo 
el intervalo de variación de valores de 8? 

El transistor pnp del circuito de la figura P4.38 tiene 
B= 50. Encuentre el valor de Rc para obtener V¿=+5 
V. ¿Qué sucede si el transistor se sustituye con otro 
que tenga = 100? l i 
Para el circuito que se muestra en la figura P4.39, 
encuentre los voltajes de nodo marcados para: 

(a) =% 

(b) 8=100. 

(c) 8=10. 


+10V 


(a) 


Fig. P4.35 
+15 V 
Re 
Rg 
Re 
-15 V 


Fig. P4.37 


+10 V 


+10 V 


~10V 


(d) 


100 Kù 


353 


+10 V 


PROBLEMAS 337 


+10 


v 


-10V 


+10 V 


(e) 
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Para el circuito que se muestra en la figura P4.40, 
encuentre los valores delos voltajes de nodo marcados 
para: 

(a) 3=00, 

(b) 3= 100. 

Con PB = oo, diseñe el circuito que se muestra en la 
figura P4.41 para que las corrientes de polarización en 
Qı. Q2 y Q; sean 2, 2 y 4 mA, respectivamente, V; = 
0, Vs =-4 V y V, =2 V. Para cada resistor, seleccione 
el valor estándar más cercano utilizando la tabla de 
valores estándar para resistores al 5% del apéndice H. 
Ahora, para 3 = 100, encuentre los valores de V3, Va, 
Vs, V; y Va. 


Sección 4.7: El transistor como amplificador 


4.42 


4.43 


4.44 


D4.45 


D4.46 


Considere un transistor polarizado para operar en el 
modo activo a una corriente l¿ de cd de colector. 
Calcule la corriente de señal de colector como frac- 
ción de Ic (esto es, ¡¿/I¿) para señales de entrada Use 
de +1, —1, +2, 2, +5, -S, +8, -8, +10, —10, +12, —12 
mV. En cada caso, haga el cálculo de dos formas: 

(a) usando la curva característica exponencial, y 
(b) usando la aproximación a pequeña señal. 
Presente sus resultados en la forma de una tabla que 
incluya una columna para el error introducido por 
la aproximación a pequeña señal. Comente sobre el 
intervalo de validez de la aproximación a pequeña 
señal. 

Un transistor con P= 120 se polariza para operar a una 
corriente de cd de colector de 1.5 mA. Encuentre los 
valores de Zm, rz y re. Repita para una corriente de 
polarización de 150 yA. 

Un BJT pnp se polariza para operar a Ic = 2.5 mA. 
¿Cuál es el valor asociado de g„,? Si 8 = 50, ¿cuál es 
el valor de la resistencia a pequeña señal mirando 
hacia el emisor (».)? ¿Y mirando hacia la base (r+)? Si 
el colector está conectado a una carga de 10 kQ, con 
una señal de 10 mV pico aplicada entre base y emisor, 
¿cuál voltaje de señal de salida resulta? 

Un diseñador desea crear un amplificador con BJT 
con una gm de 100 mA/V y una resistencia de entra- 
da de base de 1000 Q o más. ¿Cuál corriente de 
polarización de emisor debe seleccionar? ¿Cuál es la 
mínima ĝ que puede tolerar para el transistor que se 
utilice? 

Para operación razonablemente lineal a pequeña señal 
de un BJT, Vse debe estar limitado a no más de 10 mV. 
¿A qué porcentaje de cambio de corriente de polariza- 
ción corresponde esto? Para un diseño en que la señal 


. de salida pedida es 10 mA pico, ¿cuál corriente de 


-10V 


Fig. P4.39 


4.7k0Q 
Va 


R=100k0 


-10V 


Fig. P4.40 


polarización se requiere? ¿Cuál es el valor correspon- 
diente de 8,,? ' 

4.47 Un transistor que opere con gm nominal de 80 mA/V 
tiene una 8 que oscila entre 5 y 200. Del mismo modo, 
el circuito de polarización, siendo menos que ideal, 
permite una variación de +25% en Ze. ¿Cuáles son los 


+10V 


-10V 


Fig. P4.41. 


4,48 


D*4.49 


valores extremos que se encuentran en la resistencia 
que mira hacia la base? 


En el circuito de la figura 4.23, Vgg se ajusta de modo 
que Vc = 2 V. Si Yce = 10 V, Re =2 KQ y se aplica una 
señal Upe = 0.004 sen wt, encuentre expresiones para 
las cantidades totales instantáneas ic (t), vc (t) e ig (t). 
El transistor tiene 8 = 100. ¿Cuál es la ganancia de 
voltaje? 

Deseamos diseñar el circuito amplificador de la figura 
4.23 bajo la restricción de que Vcc es fijo. La señal de 
entrada es Use = Vye sen wt, donde Vie es el máximo 
valor para linealidad aceptable. Demuestre, para el 
diseño que resulta en la máxima señal en el colector 
sin que el BJT salga de la región activa, que 


, i 
Role = (Vec — Vee — Vse)! E + zo 


y encuentre una expresión para la ganancia de voltaje 
obtenida. Para Vec = 10 V, Vae = 0.7 V y Voe = 5 mV, 
encuentre el voltaje de cd en el colector, la amplitud 
de la señal de voltaje de salida y la ganancia de voltaje. 


Sección 4.8: Modelos de circuito equivaiente 
a pequeña señal i 


4.50 


Se polariza un BJT para operar en el modo activo a 
una corriente de cd de colector de 0.5 mA. Tiene una 
1 de 120. Dé los cuatro modelos a pequeña señal 


4.51 


4.52 


4.53 


4.54 
4.55 


4.56 


4.57 


Vi 
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(figuras 4.26 y 4.27) del BJT completas con los valo- 
res de sus parámetros. 

Ei amplificador a transistores de la figura P4.51 está 
polarizado con una fuente de corriente Fy tiene una 
B muy alta. Encuentre el voltaje de cd en el colector, 
Vc. También encuentre el valor de g,,. Sustituya al 
transistor con su modelo hibrido 7 simplificado de la 
figura 4.26(a) (vea que la fuente Z de corriente de cd 
debe ser sustituida con un circuito abierto). De aquí 
encuentre la ganancia de voltaje u/v;. 

Para el circuito conceptual que se ilustra en la figura 
4.25,R¿=1k0, gn, = 100 mA/V y P=50. Si un voltaje . 
de salida de pico a pico de 1.5 V se mide en el colector, 
¿cuál voltaje y corriente de ca de entrada deben estar 
asociados con la base? 

Al trabajar directamente con las partes (a) y (b) de la 
figura 4.26, desarrolle la relación entre gm y 8 expre- 
sadas ahí. Utilice sólo la información dada por las 
leyendas de elementos de los diagramas. 
Para un BJT que opera a una corriente de base de 7.6 
pA y una 6 de 104, ¿qué valores de rz y Zm aplican? 
¿Cuáles son los valores de r, y œ que corresponden? 
Para un BJT pnp que opera a una corriente de emisor 
de 0.80 mA y a de 0.99, ¿qué valores de re, r= y 8 
corresponden? 

Vuelva a trabajar la parte de pequeñ-. señal del ejem- 
plo 4.9, usando para esto la vista de amplificación 
controlada por corriente de base representada por el 
modelo de la figura 4.26(b). 

En el circuito de la figura 4.28(a), el voltaje de cd de 
polarización Vgg se reduce a 2 V. Calcule la ganancia 
resultante para la situación en que Vse = 0.7 V y 6= 100. 


+5 V 


rig. P4.51 
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Reconsidere el amplificador que se muestra en la 
figura 4.28 y se analiza en el ejemplo 4.9 bajo la con- 
dición de que 8 no está bien controlada. ¿Para qué 
valor de 8 empieza el circuito a saturarse? Podemos 
concluir que una 8 grande es de alto riesgo en este 
circuito. Ahora, considere el efecto de una 8 reducida, 
por ejemplo, a 8 = 25. ¿Qué valores de re, £m Y Fx 
resultan? ¿Cuál es la ganancia total de voltaje? Se 
puede ver que este circuito, que usa control de polari- 
zación de corriente de base, es muy sensible a 8y por 
lo general no se recomienda. ; 

Reconsidere el circuito que se muestra en la figura 
4.30 bajo la condición de que læ fuente de señal tiene 
una resistencia intema de 100 Q. ¿En qué se convierte 
la ganancia de voltaje, según se mide por la relación 


entre la salida del amplificador y el voltaje de señal a l 


circuito abierto? ¿Cuál es el máximo voltaje de entra- 


. da a circuito abierto que se puede usar sin recortar la 


D4.60 


señal de salida? 


Rediseñe el circuito de la figura 4.30 elevando los. 


valores del resistor por un factor n para aumentar la 
resistencia vista por la entrada v; a 75 Q. ¿Qué valor 
de ganancia de voltaje resulta? Los circuitos con base 


. a tierra de esta clase se utilizan en sistemas como los 


4.61 


de TV por cable en que, para obtener señales de 
máxima calidad, las resistencias de carga tienen que 
“acoplarse” a las resistencias equivalentes de los ca- 
bles de interconexión. 

Por medio del modelo de circuito equivalente de BJT 
de la figura 4.27(a), dibuje el circuito equivalente de 
un amplificador de transistores para el que una resis- 
tencia R, se conecta entre el emisor y tierra, el colector 
está conectado a tierra, y una fuente de señal de 
entrada v, se conecta entre la base y tierra. (Se supone 
que el transistor está debidamente polarizado para 
operar en la región activa.) Demuestre que: 


l (a) la ganancia de voltaje u./u, está dada por 


4.62 


(b) la resistencia de entrada, 
v 
Ra =g *(8+ IXRe+re) 


Encuentre los valores numéricos para (u¿/uU») y 
Rin para el caso R, = 1 KQ, 6= 100 y la corriente 
de polarización de emisor es J£ = 1 mA. 
Cuando el colector de un transistor se conecta a su 
base, el transistor todavía opera (internamente) en la 
región activa porque la unión entre colector y base 
todavía está polarizada inversamente de hecho. Utili- 
ce el modelo híbrido m~ simplificado para hallar la 
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resistencia incremental (pequeña señal) del dispositi- 
vo resultante de dos terminales (conocido como tran- 
sistor conectado como diodo). 

Diseñe un amplificador por medio de la configuración 
de la figura 4.30(a). Las fuentes de alimentación dispo- 
nibles son de +10 V. La fuente de señales de entrada tiene 
una resistencia de 100 Q y es necesario que la resistencia 
de entrada del amplificador se compare a este valor. 
(Nótese que Rin = re//Rg = ro.) El amplificador debe tener 
la ganancia de voltaje máxima posible y la señal de salida 
máxima posible, pero retener operación lineal a pequeña . 
señal (es decir, la componente de señales en la unión entre 
base y emisor debe estar limitada a no más de 10 mV). 
Encuentre valores para Rg y Rc. ¿Cuál es el valor de la 
ganancia de voltaje obtenido? 

El transistor del circuito que se muestra en la figura 
P4.64 está polarizado para operar en el modo activo. . 
Si se supone que 8 es muy grande, encuentre la 
corriente Ic de polarización de colector. Sustituya al 
transistor con el modelo de circuito equivalente a 
pequeña señal de la figura 4.27(b) (recuerde sustituir 
la fuente de alimentación de cd con un cortocircuito). 
Analice el circuito equivalente de amplificador resul- 
tante para demostrar que 


Vori En Re 

Ui Re Hre 
Voz Z GR 
Ui Reg tre 


Encuentre los valores de estas ganancias de voltaje 
(a = 1). 

En el diseño de amplificadores de BJT de circuitos 
integrados, la distribución que se muestra en la figura 


+15 V 
R¿=4.3k0 
100 kN | o 
Uo2 
da co 
o0 
v; — Zal 
4 100 xQ 
R¿=68k0 
Fig. P4.64 


Fig. P4.65 


P4.65 se utiliza con frecuencia. Ahi el transistor está 
polarizado con una fuente de corriente constante que 
alimenta al colector. El circuito extemo (que no se 
muestra) está distribuido de manera que se forma un 
voltaje estable de cd en el colector. Por medio del 


modelo híbrido 7 de circuito equivalente, incluyendo - 


Fo, demuestre que la ganancia de voltaje a pequeña 
señal obtenida de base a colector es igual a — (V4/ V7). 
Encuentre el valor de la ganancia para 1”, =100 V. ' 


Sección 4.9: Análisis gráfico 


4.66 


*4.67 


Considere las curvas características que se muestran 
en la figura 4.36 con la siguiente información adicio- 
nal de calibración: marcar, desde la línea de color más 
baja, ig = 1, 10,20, 30 y 40 pA. Suponga que las líneas 
deben ser horizontales, y sea 8= 100. Para Vcc = 5 V, 
Rc = 1 KQ, ¿qué oscilación de voltaje pico a pico de 
colector resultará para ¡g variando entre 10 y 40 A? 
Si en el punto de polarización (no el que se muestra 
en la figura) Veg = Hec, encuentre el valor de Ie e Ig. 
Si, a'esta corriente, Vgg = 0.7 V, y si Rg = 100 KQ, 
encuentre el valor necesario de Vgs. 

Trace las curvas características ic — vce de un transis- 
tor npn que tiene una f= 100 y V4 = 100 V. Dibuje las 
curvas características para ig = 20, 50, 80 y 100 A; 
para hacer este dibujo, suponga que ic = Pig a uce = 
0. También trace la recta de carga obtenida con Vec = 
10 V y Re = 1 KQ. Si la corriente de cd de polariza- 
ción que penetra en la base es de 50 uA, escriba la 
ecuación para la correspondiente curva ic — uce. Del 
mismo modo, escriba la ecuación para la línea de 
carga y resuelva las dos ecuaciones para obtener Vcg 
e Ie. Si la señal de entrada produce una señal senoidal 
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de 30 A de amplitud pico para superponerse sobre 
Is, encuentre las componentes de señal correspon- 
dientes de ic y Uce- 


Sección 4.10: Polarización del BJT para diseño 
de un circuito discreto 


D4.68 Diseñe el circuito de la figura 4.39 para el caso Vcc = 


9 V para obtener Wee en los terminales de Rg y Re 

por separado, I£ = 0.5 mA, y la corriente del divisor de 

voltaje 0.2 Jg. Diseñe suponiendo una 8 muy gran-. 
de, luego encuentre el valor real obtenido para Jg con 

un BJT con $= 100. 


D**4.69 Es necesario diseñar el circuito de polarización de la 


figura 4.39 para un BJT cuya 8 nominal es 100. 

(a) Encuentre la máxima razón (Ry/Rg) que garanti- 
ce que Iz permanecerá a no más de +5% de su 
valor nominal para una 3 de sólo 50 y de has- 
ta 150. 

Si se utiliza la razón de resistencia encontrada 
en (a), encuentre una expresión para el voltaje 
Vas = VccRa(R| + Rz) que resulte en una caída 
de voltaje de V¿c/3 en los terminales de Rg. 
Para Vcc=10 V, encuentre los valores necesarios 
de R,, R2 y Reg para obtener Iz = 2 mA y para sa- 
tisfacer el requisito para estabilidad de Zg de (a). 
Encuentre Rç de modo que V¿¿=3 V para Bigual 
a su valor nominal. 


(b) 


(c) 


(d 


D*4.70 Por medio del esquema de doble alimentación que se 


D*4.71 


ilustra en la figura 4.40 con fuentes de +5 V, diseñe 
una distribución de polarización para satisfacer las 
siguientes especificaciones: Jc = 0.1 mA; el voltaje de 
colector está 40% entre el voltaje de emisor y el voltaje 
de la fuente para 8 = es del transistor; Vcg aumenta a 
lo sumo 20% cuando se utiliza un transistor con 8 = 
70. Utilice valores estándar de resistores al 5% (véase 
el apéndice H). ¿Cuáles son los valores de Rg, Rey Re 
que el lector ha seleccionado? Calcule los valores de 
Icy Vez obtenidos para 8 = 70. 
Por medio de fuentes de alimentación de +5 V, se 
requiere diseñar una versión del circuito de la figura 
4.40 en el que la señal se acoplará al emisor y entonces 
Rg se puede ajustar a cero. Encuentre valores para Rg 
y Rc de modo que se obtenga una corriente de cd de 
emisor de 1 mA y que la ganancia al colector sea 
máxima al tiempo que se permite una alternancia de 
"+1 V en el colector. Si la temperatura aumenta del 
valor nominal de 25°C a 125°C, estime el cambio en 
porcentaje en la corriente de polarización de colector 
y en la reducción de alternancia de señal. Además 
del cambio de -2 mV/*C en V gg, suponga que la 8 del 
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transistor cambia en este intervalo de temperatura de 
S0 a 150. 

Con una fuente de alimentación de 5 V, diseñe una 
versión del circuito de la figura 4.41 para obtener 
una corriente de cd de emisor de 0.5 mA y permi- 
tir una alternancia de +1 V en el colector. El BJT tiene 
una 4 = 100 nominal. Si el BJT real que se utiliza 
tiene 3= 50, ¿cuál es la corriente de emisor obtenida? 
Del mismo modo, ¿cuál es la alternancia permisible 
de señal en el colector? Repita para $= 150. 

Diseñe el circuito de polarización de retroalimenta- 
ción. que se muestra en la figura 4.41 para satisfacer 
las siguientes especificaciones: Vec =3 V, Ic= 0.1 mA 
y Vee = 1.4 V, para $ = 100. Utilice valores estándar 
de resistores al 5% (véase el apéndice H). Especifique 
los valores de resistores, y dé los valores de Ie y Vee 
que resulten para 3= 50 y para 8= 200. 

Modifique el circuito básico de polarización de retro- 


_ alimentación de la figura 4.41 para incluir un resistor 
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Rpg entre la base y el emisor. Diseñe el circuito resul- 
tante para satisfacer las especificaciones dadas en el 
problema 4.73, y limite la reducción en Vez a 0.2 V 
cuando un transistor con ($ = œ se sustituye por uno 
con 6 = 100. Especifique el lector los valores de 
resistor que haya seleccionado, utilizando valores es- 
tándar de resistores al 5% de la tabla del apéndice H. 
El circuito de polarización de corriente que se muestra en 
la figura P4.75 produce una corriente de polarización 
para Q, que es independiente de Rpg, y casi independiente 
del valor de 5; (mientras Q, opere en el modo activo). 
Prepare un diseño que satisfaga las siguientes especifi- 
caciones: utilice fuentes de +5 V; Jci =0.1 mA, Vag=2 
V para P= os; el voltaje en los terminales de Rg decrece 
en 5% a lo sumo para 8 = 50; Vez, = 1.5 V para 8 = œ, 
y 2.5 V para f= 50. Utilice valores estándar de resistores 
al 5% (véase apéndice H). ¿Qué valores para Ri, Ra, Reg, 
Rpg y Rc escoge el lector? ¿Qué valores de Jci y Vez; 
resultan para 8 = 50, 100 y 200? 


Sección 4.11: Configuraciones básicas 
de amplificadores de BJT de una etapa 


4.76 


4.77 


Un amplificador de emisor común del tipo que se 
muestra en la figura 4.43(a) está polarizado para ope- 
rar a Ic = 0.1 mA y tiene una resistencia de colector 
R¿=47k0. El transistor tiene 8= 100 y un Y, grande. 
Encuentre R,, la ganancia de voltaje (u/u,) cuando 
R, = 100 KQ y Ro. Utilice estos resultados para deter- 
minar la ganancia total de voltaje cuando al colector 
se conecta a un resistor de carga de 10 kQ. 

Repita el problema 4.76 con una resistencia de 250 
Q incluida en la trayectoria de señal del emisor. Ade- 


4.78. 


D4.79 


-VEE 


Fig. P4.75 


más, haga contrastar la máxima amplitud de la onda 
senoidal de entrada que se pueda aplicar con y sin R, 
suponiendo que, para limitar la distorsión, la señal 
entre la base y emisor no debe exceder de 5 mV. 

Para el amplificador de emisor común que se muestra en 
la figura P4.78, sea Vec = 9 V, Ri =27kQ,R,= 15k0, 
R£= 1.2 KQ y Re = 2.2 KQ. El transistor tiene 8 = 100 y 
Y, = 100 V. Calcule la corriente / de cd de polarización. 
Si el amplificador opera entre una fuente para la que 
R, = 10 kQ y una carga de 2 KQ, sustituya el transistor 
con su modelo híbrido 7r y encuentre los valores de R, la 
ganancia de voltaje uyJvs, y la ganancia de corriente ig/i;. 
Con la topología de la figura P4.78, diseñe un amplifica- 
dor para operar entre una fuente de 10 kQ y una carga de 
2 kQ con una ganancia ujus de -8 V/V. La fuente 


] de alimentación existente es de 9 V. Utilice una corrien- 
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te de emisor de unos 2 mA y una corriente de aproxima- 
damente un décimo de la del divisor de voltaje que 
alimenta la base, con el voltaje de cd en la base de más 
o menos un tercio de la fuente. El transistor de que se 
dispone tiene 6 = 100 y Y, = 100 V. Utilice un resistor 
estándar al 5% (véase el apéndice H). 

Un diseñador, habiendo examinado la situación descri- 
ta en el problema 4.78 y estimando que la ganancia 
disponible es de alrededor de -8 V/V, desea explorar la 
posibilidad de mejoría al reducir la carga de la fuente en 
la entrada del amplificador. Como experimento, hace 
variar los niveles de resistencia en un factor de aproxi- 
madamente 3: R, a 82 kQ, R a 47 KQ, Rg a 3.6 kQ y Re 
a 6.8 kQ (valores estándar de resistores con 5% de 


Vec 


Fig. P4.78 
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tolerancia). Con Vee = 9 V, R,= 10 KQ, R, =2 KQ, P= 

100 y V4 = 100 V, ¿en qué se convierte la ganancia? 

Considere el circuito amplificador de emisor común 

de la figura 4.43(a). Es necesario diseñar el circuito 

(es decir, hallar valores para ] y Rc) para satisfacer las 

siguientes especificaciones: 

(a) R¡=535k0. 

(b) la ganancia de voltaje de base a colector es la 
máxima posible, consistente con el requisito de 
que el voltaje de colector nunca caiga por debajo 
del voltaje de base, con la señal entre base y 
emisor siendo de hasta 5 mV. 

Suponga que v, es una fuente senoidal con cero con- 

ponentes de cd, fuente disponible Vcc = 5 V y que el 

transistor tiene 8= 100 y un voltaje Early muy grande. 

¿Qué ganancia de voltaje de base a emisor proporcio- 

na este diseño? Si R, = 10 KQ, ¿cuál es la ganancia 

total de voltaje? 

En el circuito de la figura P4.82, u, es una pequeña 

señal senoidal con promedio de cero. La f del transis- 

tor es 100. A 

(a) Encuentre el valor de Rẹ para establecer una 

corriente de cd de emisor de alrededor de 1 mA. 

Encuentre Rc para establecer un voltaje de cd de 

colector de alrededor de +5 V. 

(c) Para R; = 5 KQ y el transistor con ro = 100 KQ, 
dibuje el circuito equivalente a pequeña señal del 
amplificador y determine su ganancia total de 
voltaje. 

El amplificador de la figura P4.83 consta de dos am- 

plificadores idénticos de emisor común conectados en 


(b) 
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cascada. Observe que la resistencia de entrada de la 

segunda etapa, Rinz, constituye la resistencia de carga 

de la primera etapa. 

(a) Para Vec = 15 V,R,= 100 KQ, Ra =47 KQ. Re= 

3.9 KQ. Re = 6.8 KQ y 3 = 100, determine la 

corriente de cd de colector y el voltaje de colector 

de cada transistor. 

Dibuje el circuito a pequeña señal equivalente de 

todo el amplificador y dé los valores de todos sus 

componentes. Haga caso omiso de ro; Y roz- 

Encuentre Rini y Valus para R, = 5 KQ. 

(d) Encuentre Rinz y Us2a/Uyr- 

(e) Para R; = 2 kQ, encuentre Uy/Us2. 

(£) Encuentre la ganancia total de voltaje-u/v,. 

En el circuito de la figura P4.84, y, es una pequeña 

señal senoidal con ún valor promedio de cero. En- 

cuentre R;, y la ganancia v/us. Suponga 8 = 50. Si la 

amplitud de la señal Vse ha de estar limitada a 5 mV, 

¿Cuál es la máxima señal a la entrada? ¿Cuál es la 

correspondiente señal a la salida? 

El BJT del circuito de la figura P4.85 tiene 8 =100. 

(a) Encuentre la corriente de cd de colector y el 
voltaje de cd en el colector. 

(b) Sustituyendo el transistor por su modelo T, dibu- 
je el circuito equivalente de pequeña señal del 
amplificador. Analice el circuito resultante para 
determinar la ganancia de voltaje uy/v;. 

Consulte la expresión de ganancia de voltaje (en tér- 

minos de la BG del transistor) dada en la ecuación (4.75) 

para el amplificador de emisor común con una resis- 


(b) 


(c) 
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Fuente Etapa 1 
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tencia R, en el emisor. Sea el BJT polarizado a una 

corriente de emisor de 1 mA. La resistencia de la fuen- 

te R, es de 10 KQ. La 8 del BJT está especificada entre 

50 y 150 con un valor nominal de.100. 

(a) ¿Cuál es la relación entre máxima y mínima 
ganancia de voltaje obtenida sin R,? 

(b) ¿Qué valor de R, debe utilizarse para limitar la 
razón entre máxima y mínima ganancia a 1.2? 


+9V 


125 Q 


4.87 


Carga 


(c) Si se utiliza la R, encontrada en (b), ¿en qué 
factor se reduce la ganancia (en comparación con 
el caso sin R,) para un BJT con una 8 nominal? 

Considere el amplificador de base común de la figu- 

ra 4.45 con un resistor de carga de 10 kQ conectado 

al colector por medio de un condensador grande. Sea 

Re = 10 KQ, Vec = 10 V y R, = 50 Q. ¿A qué valor 

debe ajustarse 7 para que la resistencia de entrada en 

E sea igual a la de la fuente (es decir, 50 Q)? ¿Cuál es 

la ganancia de voltaje resultante de la fuente a la 

carga? Suponga a = 1. 


1 ma (y) 
wo 
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Considere el amplificador de base común de la figura l 


4.45(a) con una señal de voltaje de colector acoplada 
a una resistencia de carga de 1 kQ por medio de un 
condensador grande. Sean las fuentes de alimentación 
de +5 V. La fuente tiene una resistencia de 50 Q. 
Diseñe el circuito de modo que la resistencia de entra- 
da del amplificador se acopla a la de la fuente, y que 


la alternancia de la señal de salida sea tan grande como . 


sea posible con relativamente poca distorsión (Uje 

limitada a 10 mV). Encuentre Rg y Rc y calcule la 

ganancia total de voltaje obtenida y la alternancia de 

señal de salida. . 

Para el circuito de la figura P4.89 encuentre la resis- 

tencia de entrada R; y la ganancia de voltaje vsus. 

Suponga que la fuente produce una pequeña señal v, 

y que Ses elevada. Nótese que el transistor permanece 

en la región activa incluso si el voltaje de colector cae 

por debajo del de la base en 0.4 V o semejante. 

Considere el seguidor de emisor de la figura 4.46(a) 

para el caso 7= 1 mA, 8 = 100, V, = 100 V, R, = 20 

KQ y R¡= 1k0,. i 

(a) Encuentre R,, Uy Us Y UJUVS. 

(b) Si u, es una señal de onda senoidal, ¿a qué 
valor debe estar limitada su amplitud para que el 
transistor permanezca conduciendo en todo mo- 
mento? Para esta amplitud, ¿cuál es la correspon- 
diente amplitud en la unión entre base y emisor? 

(c) Si la amplitud de la señal en la unión entre base 
y emisor ha de estar limitada a 10 mV, ¿cuál es 
la correspondiente amplitud de u, y de vo? 
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(d) Encuentre la ganancia de voltaje a circuito abier- 
to UUs y la resistencia de salida. Utilice estos 
valores para determinar el valor de v,/v, obteni- 
do con R; = 500 Q. 

4.91 Para el circuito seguidor de emisor que se muestra en 
la figura P4.91, el BJT utilizado especifica valores de 

B entre 20 y 200 (una situación alarmante para el 

diseñador del circuito). Para los dos valores extremos 

de 8(8=20 y 6= 200), encuentre: 

(a) le Vey Ve. 

(b) la resistencia de entrada R,. 

(c) la ganancia de voltaje uJvs. 

4.92 En el seguidor de emisor de la figura P4.92, la fuente de 
señal está directamente acoplada a la base del transistor. 

Si la componente de cd de v, es cero, encuentre la 

corriente de cd de emisor. Suponga = 120. Desprecian- 
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do ro encuentre R; la ganancia de voltaje uyJus, la 
ganancia de corriente ¡,/i, y la resistencia de salida R,. 
En el seguidor de emisor de la figura 4.46(a), la fuente 
de señal tiene R, = 10 kQ y una componente de cd de 
cero. El transistor tiene 6 = 100 y V, = 125 V. La 
corriente de polarización es /= 2.5 mA, y Vec = 3 V. 
¿Cuál es la resistencia de salida del seguidor? Encuen- 
tre la ganancia voUs cuando no hay carga y con una 
carga de 1 kQ. Con la carga de 1 kQ conectada, 
encuentre la señal negativa de salida máxima posible. 
¿Cuál es la señal positiva de salida máxima posible si 
la operación es satisfactoria hasta el punto en que la 
unión entre base y colector está polarizada directa- 
mente en 0.2 V? 
Se encuentra que el seguidor de emisor de la figura 
4.46(a), cuando es excitado desde una fuente de 10 
KQ, tiene.una ganancia de voltaje a circuito abierto de 
0.99 y una resistencia de salida de 200 Q. La resisten- 
cia de salida aumentó a 300 (2 cuando la resistencia 
de la fuente aumentó a 20 kQ. Encuentre la ganan- 
cia de voltaje cuando el seguidor sea excitado por una 
fuente de 30 kQ y cargado con un resistor de 1 KQ. 
Para el circuito de la figura P4.95, llamado seguidor 
autoelevador: 
(a) Encuentre la corriente de cd de emisor y Zm, re Y 
Fx Utilice (84= 100. 


(b) Sustituya el BJT con su modelo hibrido 7 (des- 


preciando ro) y analice el circuito para determi- 
nar la resistencia de entrada R, y la ganancia de 
voltaje voUs- 

(c) Repita (b) para el caso en que el condensador Cg 
se encuentre a circuito abierto. Compare los re- 
sultados con los obtenidos en (b) para hallar las 
ventajas de un autoelevador. l 

Para el circuito seguidor de la figura P4.96, el transis- 

tor Q, tiene 8 = 20, el transistor Q, tiene una 8 = 200 

y se desprecia el efecto de r,. Utilice Vgg = 0.7 V. 

(a) Encuentre la corriente de cd de emisor de Q; y 
Q2. También encuentre los voltajes de cd Vg 

(b) Si se conecta una resistencia de carga R; = 1 
KQ al terminal de salida, encuentre la ganancia 
de voltaje de la base al emisor de Q,, Ul Us Y 
encuentre la resistencia de entrada R; mirando 
hacia la base de Q,. (Sugerencia: Considere Q, 
como un seguidor de emisor alimentado por un 
voltaje vsz en Su base.) 

(c) Sustituyendo Q, con su resistencia de entrada 
Rim hallada en (b), analice el circuito seguidor de 
emisor Q, para determinar su resistencia de en- 
trada R,, y la ganancia de su base a su emisor, 
Ve /U5y. 


Fig. P4.95 


+9 V 


Fig. P4.96 


(d) Si el circuito se alimenta con una fuente que tiene 
una resistencia de 100 kQ., encuentre la transmi- 
sión a la base de O), Us/Us. - 

(e) Encuentre la ganancia total de voltaje uy/v,. 


Sección 4.12: El transistor como interruptor; 
corte y saturación 


D4.97 Para el circuito de la figura P4.97 seleccione un valor 
para Rg de modo que el transistor se satura con un 
factor de saturación de 10. Se especifica que el BJT 
tiene una (3 mínima de 30 y Vcesa = 0.2 V. ¿Cuál es el 
valor de 8 forzada que se alcanza? 

D4.98 Para el circuito de la figura P4.98, seleccione un valor 
para Rg de modo que el transistor se sature con una 
l forzada de 5. 

4.99 Para el circuito de la figura P4.99, encuentre Vg, Vg y 
Vc para Rg = 100 KQ, 10 KQ y 1 KQ. Sea 8= 100. 
4.100 Para el circuito de la figura P4.100, encuentre Vg y 
i Vg para w = 0, +3 V, -5 V y —10 V. Los BJT tienen 
f£= 100. 
*4.101 Para el circuito básico de interruptor inversor de la 
figura 4.47, considere los casos que se muestran en 
la siguiente tabla, todos con Vec = +5 V, Re= 5 kQ y 
Rg= 100 KQ. Para el transistor, 8 = 100, vgs = 0.7 V 
a una ic = 1 mA con n= 1 en el modo activo, Vgg = 
0.8 V con saturación grande de base (debida a la 
resistencia de dispersión de la base), y el Vgc “interno” 
es 0.5 V a 1 mA en conducción directa. Complete las 
siguientes entradas de la tabla en dos fases: 
(a) Modelando rápidamente el BJT con un Vgg = 0.7 
V constanté. Ponga el resultado entre paréntesis 


+5V 


Fig. P4.97 
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-5V 
Fig. P4.98 
+5 V 
Rg 1 KQ 
Ve 
V 
B Ve 
1x0 
Fig. P4.99 


si piensa que es posible un cálculo más detallado 
(véase a continuación). 

(b) Mediante un cálculo más cuidadoso de la situa- 
ción exacta con la fórmula exponencial del dio- 
do, con el resultado registrado a la derecha del 
“rápido”. 

¿Cuál es la mínima entrada necesaria para garantizar 

saturación para 8 = 200? ¿Para B= 50? 
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+5V 


4 


Fig. P4.100 
Caso v UBE uc Modo  Brorzada 
1 0.5 
2 0.7 
3 0.8 
4 5.0 
5 2.0 
6 1.0 
7 0.2 
8 0.6 
*4.102 Con el modelo de corto en tres terminales para un 


transistor saturado, encuentre los voltajes apropiados de 
colector de los circuitos de la figura P4.102. También 
calcule 3 forzada para cada uno de los transistores. 


Sección 4.13: Un modelo general a gran señal 
para el BJT: el modelo Ebers-Moll (EM) 


4.103 Repita el ejercicio 4.38 para un transistor para el que 
QAR= 0.5. 

Un transistor caracterizado por el modelo Ebers-Moll 
que se muestra en la figura 4.55 se opera con el emisor 
y colector conectados a tierra y una corriente de base 
de 1 mA. Si la unión de colector es 10 veces mayor 
que la unión del emisor y Of ~ 1, encuentre ic € ig. 
Derive expresiones para la curva característica i-u de 
los transistores conectados como diodo que se mues- 
tran en la figura P4.105, en términos de ls, QF y Qpr. 
Cuando los dos transistores sean idénticos, y las co- 
rrientes į se hagan iguales al valor Z, se encuentra que 


4.104 


4.105 


+10 V +10 V 


20 KO 10 KQ 


I kQ 


ILKO 10 KO 


l kN 


(b) 


-10 V 
(a) 


30 KQ 


Fig. P4.102 


el voltaje v es 0.7 V para el diodo en (a) y 0.6 V para el 
diodo en (b), encuentre los tamaños relativos de las 
uniones entre emisor y base y colector y base. 

Para el transistor conectado como diodo que se mues- 
tra en la figura P4.106, encuentre expresiones para ig 
e i en términos de v, Zs, Br y Br. También encuentre la 
razón entre las dos corrientes (es decir, ig/i). Nótese 
que la forma de transporte del modelo EM es más 
conveniente para esta situación. 

Un BJT para el que 8- = 100 y a: = 0.2 opera con una 
corriente constante de base pero con el colector abier- 
to. ¿Qué valor de Vez; mediría el lector? 

Considere un BJT operado en saturación con una 
corriente constante de base Ig. La curva característica 


4.106 


4.107 


**4.108 


v v 
(a) (b). 
Fig. P4.105 
+ 
v 


Fig. P4.106 


*4.109 


vce — ic se describe con la ecuación (4.114) con Brorzada 
sustituida por ¡c/Iz (véase también la figura 4.56). 
Encuentre una expresión para la resistencia incremen- 
tal ducg/dic en saturación y simplifique la expresión 
resultante al suponer que 8p > 1. Entonces demuestre 
que el valor mínimo de la resistencia incremental 
Rcgsu se obtiene al operar el BJT a una corriente de 
colector de Brla/2 (esto es, a Biorzada = 82) y que el 
valor de la resistencia mínima es aproximadamente 
4VrBrIg. Al extrapolar la tangente recta correspon- 
diente a este valor de resistencia incremental mínima 
a ic = 0, demuestre que una estimación del voltaje de 
desnivel para este caso es V;[In (rfr) 2]. Calcule 
el valor mínimo de Ressa y el voltaje de desnivel, para 
I= 1 mA, Bp= 50 y Br=0.1. z 
Con la información dada en la tabla 4.4, trace una 
gráfica de Vc£sų contra iç para un transistor operado a 
una corriente de base constante 7 = 1 mA. Estime el 
valor mínimo de su resistencia incremental de satura- 
ción Rcesı = OUcesn/dic. Convénzase el lector a sí 
mismo que este mínimo se presenta en ic = Prlg/2. 
Extrapole la tangente recta de pendiente igual a la 
minima Reg; para obtener una estimación para el 
voltaje de desnivel del interruptor con BJT. Compare 
sus resultados con los obtenidos en el problema 4.108. 


*4.110 


*4.111 


(a) 
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Para un transistor npn con emisor a tierra para el que 
Br = 100 y Br = 1 en un circuito en que Ig = 1 mA 
Y Biorzada = 10: 

(a) Calcule y marque todas las corrientes de las 
ramas del modelo EM que se muestra en la figura 
4.55. 

Si ls = 1071* A, encuentre los voltajes entre las 
dos uniones y Vegsar- 

Verifique el valor de Vcgs, encontrado en (b) por 
medio de la ecuación (4.114). 

Si el alambre del colector se corta mientras per- 
manece la conexión de la base, encuentre nuevos 
valores de Vse, Vse y Veest 

Un BJT con corriente de base fija tiene Vegsa de 60 
mV con el emisor conectado a tierra y el colector a 
circuito abierto. Cuando el colector está a tierra y el 
emisor a circuito abierto, Vc£sa se convierte en —1 mV. 
Estime valores para Pz y Br para este transistor. 


(b) 
(c) 


Sección 4.14: El inversor lógico básico de BJT 


4.112 


4.113 


D4.114 


Considere el circuito inversor de la figura 4.60. En el 
ejercicio 4.41, la siguiente expresión se da para Vo 
cuando el inversor excita N inversores idénticos: 


Vec- Y, 
Von = Vece- Re ResRIN RUN 


Para los mismos valores de componentes utilizados 
en el análisis del texto (es decir, Ver = 5 V, Re = 1 
KO, Rg= 10 kQ y Vaz = 0.7 V), encuentre el máximo 
valor de N que todavía garantice un elevado margen 
de ruido, NM, de por lo menos 1 V. Suponga £= 50 
y Vees = 0.2 V. 
El propósito de este problema es hallar la disipación 
de potencia del circuito inversor de la figura 4.60 en 
cada uno de sus dos estados. Suponga que los valores 
de componentes son como se da en el texto (es decir, 
Vec F7 5 V, Re = 1 KQ, Rg= 10 kQ y Vez = 0.7 v). 
(a) Con la entrada baja a 0.2 V, el transistor está en 
corte. Hágase que el inversor excite 10 inverso- 
res idénticos. Encuentre la corriente total aplica- 
da por el inversor y de esto encuentre la potencia 
disipada en Rc. 
Con la entrada alta y el transistor saturado, en- 
cuentre la potencia disipada en el inversor, des- 
preciando la potencia disipada en el circuito de 
base. 
(c) Utilice los resultados de (a) y (b) para hallar el 
promedio de disipación de potencia del inversor. 
Diseñe un inversor de transistores para operar desde 
una fuente de 1.5 V. Con la entrada conectada a la 


(b) 
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4.116 
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fuente de 1.5 V por medio de un resistor igual a Rç, la 
potencia total disipada debe ser 1 mW y la 8 forzada 
debe ser 10. Utilice Vag = 0.7 V y Vcesn = 0.2 V. 
Para el circuito de la figura P4.115, considere la 
aplicación de entradas de 5 V y 0.2 Va Xy Y en 
cualquier combinación, y encuentre el voltaje de sali- 
da para cada combinación. Tabule sus resultados. 
¿Cuántas combinaciones hay? ¿Qué ocurre cuando 
cualquier entrada es alta? ¿Qué ocurre cuando ambas 
entradas son bajas? Ésta es una compuerta lógica que 
pone en práctica la función NOR: Z=X+ Y. 
Considere el inversor de la figura 4.60 con un conden- 
sador C de carga conectado entre el nodo de salida y 
tierra. Deseamos hallar la aportación de C al tiempo 


de respuesta de bajo a alto del inversor, tp,y. (Para ` 


la definición formal de retardos de inversor, véase la 
figura 1.35.) Con este fin, suponga que antes que ¢ = 0, 
el transistor conduce, está saturado y vo = Vo, = Vcgsar 
Entonces, a £ = 0, hágase que la entrada caiga al nivel 
bajo y suponga que el transistor no conduce instantá- 
neamente. Nótese que despreciar el tiempo de corte 
de un transistor saturado es una suposición no realista, 
pero nos ayuda a concentramos en el efecto de C. (Los 
retardos de conmutación de transistores se analiza en 
el capítulo 14.) Ahora, con el transistor en corte, el 
condensador se carga a través de Rc, y el voltaje 
de salida se elevará exponencialmente de Vo, = Vegsar 
a Voy = Vcc. Encuentre una expresión para vgLt). 
Calcule el valor de tpp, que en este caso es el tiem- 
po para que vo se eleve a 2 (Von + Vor). Utilice Vec = 
SV, Versa= 0.2 V,Re=1kQ y C= 10 pF. (Sugerencia: 
La respuesta transitoria de circuitos RC se repasa en 
la sección 1.7 y en mayor detalle en el apéndice F.) 

Considere el circuito inversor de la figura 4.60 con un 
condensador de carga C conectado entre el nodo de 
salida y tierra. Deseamos hallar la aportación de C al 
tiempo de respuesta de alto a bajo del inversor, tp. 
(Para la definición formal de los retardos en inverso- 
res, véase la figura 1.35.) Con este fin, suponga que 
antes que ¢ = 0, el transistor está en corte y vo = Voy = 
Vec. Entonces a 1 = 0, hágase que la entrada se eleve 
al nivel alto y suponga que el transistor conduce ins- 
tantáneamente. Nótese que despreciar el tiempo de 
respuesta del transistor no es realista pero nos ayuda a 
concentramos en el efecto de la capacitancia de car- 
ga C. (Los retardos de conmutación de transistores 
se analizan en el capítulo 14.) Ahora, como C no se 
puede descargar instantáneamente, el transistor no 
se puede saturar de inmediato; más bien, operará en 
el modo activo y su colector producirá una corriente 
constante de 3 (Vec — Vse)/Rg. Encuentre el circuito 


“equivalente de Thévenin para descargar el condensa- 


+5 V 


Fig. P4.115 


4.118 


dor, y demuestre que el voltaje caerá exponencial- 
mente, comenzando en Vcc y dirigiéndose hacia un 
gran voltaje negativo de [Vec — Vcc — VBR Re). 
Encuentre una expresión para vo(t). Esta descarga 
exponencial se detendrá cuando vo llegue a Vo, = 
Ve Esa y el transistor se sature. Calcule el valor de tpyL, 
que en este caso es el tiempo para que vo Caiga a 
l (Von + Vor). Utilice Vec = 5 V, Veesn= 0.2 V, Var = 
0.7 V, Rg= 10 KQ, Re = 1 KQ, 6= 50 y C = 10 pF. Si 
el lector ha resuelto el problema 4.116, compare el 
valor de tpp, con el de fp, encontrado ahí, y halle 
el retardo del inversor, tp. (Sugerencia: La respuesta 
transitoria de circuitos RC se repasa en la sección 1.7 
y en mayor detalle en el apéndice F.) 

Considere la distribución de almacenamiento de carga 
de portadores minoritarios en la base de un transistor 
saturado [véase la figura 4.62(b)). Si el transistor se 
lleva a más saturación y Ugc aumenta en 0.1 V (por 
ejemplo, de 0.5 a 0.6), ¿cuál es el correspondiente 
aumento en la carga almacenada que no contribuye al 
gradiente (es decir, la carga representada por el área 
sombreada en gris)? 


Sección 4.15: Curvas características estáticas 
completas, capacitancias internas y efectos 
de segundo orden 


*4.119 Utilice el modelo híbrido 7 de la figura 4.64 para 


obtener una expresión para la resistencia de salida del 
BJT de configuración de base común. Para hacer esto, 
conecte a tierra la base, deje el emisor en circuito 
abierto y aplique un voltaje de prueba v, entre colector 


4.120 


4.121 


*4.122 


4.123 


y tierra. Encuentre la corriente i “tomada de vy, y 
demuestre que la resistencia de salida U/¡, es r,//(rn + 
(8+ Dro), que es aproximadamente r//Br,. 

Utilice el modelo híbrido v de la figura 4.64 para 
obtener una expresión para la resistencia de salida del 
BJT en configuración de emisor común cuando la base 
sea alimentada con una fuente de corriente constante 
(véase la figura 4.65). Para hacer esto, conecte a tierra 
el emisor, deje la base a circuito abierto y aplique un 
voltaje de prueba 1, entre colector y tierra. Encuentre 
la corriente i, tomada de v, y demuestre que la resis- 


tencia de salida y, /í,está dada por rr, + r„X 8], que 


es aproximadamente rg//(r,/ p). 

Considere un transistor modelado como en la figura 
4.64 con r, = 10fro, y la base excitada desde una 
fuente de corriente constante que produce una corrien- 
te de colector de 2 mA. El voltaje de colector se 
eleva en 10 V (sin ruptura). ¿Qué incremento en la 
corriente de colector espera el lector si V4 = 100 V? 
(Sugerencia: La resisténcia de salida de un transistor 
de emisor común cuya base está alimentada con una 
fuente de corriente constante es aproximadamente 


Tdi dp). 


Un BJT para el que Zg es 0.5 mA tiene Vers = 140 mV 
a Ic = 10 ma, y Vers = 170 mV a Ic = 20 mA. 
Estime los valores de su resistencia de saturación y su 


voltaje de desnivel. También determine los valores de . 


Br y Br. 

En el circuito que se muestra en la figura P4.123, el 
transistor tiene una 8 = 100, V, = 200 V y utiliza 7= 
1 mA y Rg = 10 MQ. Para este transistor, suponga 
ru = pro. ¿Cuál es el valor de ro? ¿Cuál es el valor 
de r,,? Estime el voltaje de cd en el nodo C. ¿Cuál es 


` laresistencia incremental de salida R, para este circui- 


Fig. P4.123 
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D, 
uc 


Qı 


Fig. P4.124 


*4.124 


to? ¿En qué se convierte R, si se conecta en paralelo 
un condensador grande desde el nodo B a tierra? 

En el circuito de la figura P4,124, el transistor Q; está 
destinado para funcionar como interruptor para co- 
nectar los terminales de entrada y salida. El estado del 
interruptor (abierto o cerrado) se controla por medio 


_ del voltaje vc presente en el diodo D,, que es idéntico 
` ala unión entre base y emisor de Q). Para v; = —2 V, 


4.125 


4.126 


4.127 


¿cuál valor de vç asegura que el interruptor se cierre? 
¿Y que se abra? Para 8 = 100, ¿cuál valor de 7 es el 
mínimo necesario? ¿Cuál valor de 7 establece una 8 
forzada de 5? Si se supone que Vess S 0.1 V, ¿cuál 
valor de vo se podría esperar? ¿Qué corriente circula 
en la entrada? 

Un BJT que opera a una corriente ig = 8 pA e ic = 
1.2 mA experimenta una reducción en corriente de 
base de 0.8 4A. Se encuentra que cuando Ugg se man- 
tiene constante, la reducción correspondiente en co- 
rriente de colector es 0.1 mA. ¿Cuáles son los valores 
de hre y he que aplican? Si la corriente de base 
aumenta de 8 A a 10 4A y ucg aumenta de 8 a 10 V, 
¿Cuál corriente de colector resulta? (Suponga V4 = 100 
V y desprecie el efecto de r,,.) . 

Un BJT, para el que BV¿go es de 30 V, se conecta como 
se muestra en la figura P4.126. ¿Qué voltajes se 
medirían en el colector, base y emisor? 

Un transistor npn se opera a Ic = 0.5 mA y V¿g=2 V. 
Tiene BS) = 100, V¿= 50 V, TF = 30 ps, Cjeo = 20 fF, 
Cro = 30 pF, Voc = 0.75 V, megs = 0.5, ru = 10870 y re 
= 100 Q. Dibuje el modelo híbrido m completo y 
especifique los valores de todos sus componentes. 
También encuentre fy. 
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+50 V 


+ 
Ra 
V 
R 1 
Fig. P4.135 
. 4.132 Para un BJT cuyo ancho de banda de ganancia unitaria 
Fig. P4.126 es 1 GHz y & = 200, ¿a qué frecuencia es 10 la 
magnitud de hg? ¿Cuál es fg? 
*4.133 Para una frecuencia suficientemente alta, una medi- ` 
ción de la impedancia compleja de entrada de un BJT 
. que tiene emisor y colector a tierra (de ca), produce 
4.128 Una medición de h; de un transistor npn a 500 MHz una parte real que se aproxima a ry. ¿Para qué frecuen- 
muestra que |h¿| = 2.5 a Ic = 0.2 mA y 11.6 al¿=1.0. cia, definida en términos de wp, es bueno este estima- 
mA. Además, se midió C,, y se encontró ser de 0.05 do de r, a menos de 10% bajo la condición de que 
pF. Encuentre fy en cada una de las dos corrientes de Fz $ Yr/10? 
colector utilizadas. ¿Cuáles deben ser TF y Cj.? *4.134 Complete las entradas de la tabla que aparece a con- 
4.129 Un BJT en particular, que opera a Jc = 1 mA, tiene C, tinuación para transistores del (a) al (g), bajo las 
= 1 pF, C,,= 10pF y 8= 150. ¿Cuáles son wry wgpara condiciones indicadas. Desprecie ry. 
esta situación? * **4.135 Para el circuito de dos terminales de la figura P4.135, 
4.130 Parael transistor que se describe en el problema 4.129, conocido como multiplicador de Vgg, suponga que / 
Cx incluye una capacitancia de 2 pF relativamente es suficientemente grande y 8 es muy alta, y encuentre 
constante de capa de agotamiento. Si el dispositivo se expresiones para la caída de voltaje de cd V y la 
opera a lc = 0.1 mA, ¿qué valor adquiere w7? resistencia incremental entre X y tierra. Encuentre los 
4.131 Un BJT en particular, de geometría pequeña, tiene fy valores de Y y la resistencia incremental para R; = R, 
de 5 GHz y C, = 0.1 pF cuando opera a Ic = 0.5 mA. = 1 kQ, ]=10 mA y Vg£=0.7 V. Repita para 6= 100. 
¿Cuál es C, en esta situación? También encuentre gm, En general, ¿qué valor de Z es “suficientemente gran- 
y para 8 = 150 encuentre r; y fo de” para satisfacer las condiciones implicadas? 
l E fe Im Fa fr C, C; fo 
Transistor (mA) (Q) (mA/V) (KQ) Bo (MHz) (pF) (pF) (MHz) 
(a) 1 100 400 2 
(b) 25 2 10.7 4 
(c) 2.525 400 13.8 4 
(d) 10 100 400 2 
(e) 0.1 100 100 2 
(9 1 10 400 2 
(g) 300 1 9 80 
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INTRODUCCIÓN 


En este capítulo estudiamos el otro tipo importante de transistor, el transistor de efecto de campo 
(FET). Como en el caso del BJT (capítulo 4), el voltaje entre dos terminales de un FET controla la 
circulación de corriente en el tercer terminal. De modo correspondiente, el FET puede utilizarse 


como amplificador y como interruptor. 


El transistor de efecto de campo -deriva su A de la esencia de su operación fisica. 
Específicamente, se demostrará que el mecanismo de control de corriente está basado en un campo 
eléctrico establecido por el voltaje aplicado al terminal de control. También demostraremos que la 
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- corriente es conducida por sólo un tipo de portador (electrones o huecos), dependiendo del tipo de 
FET (canal » o canal p), que da al FET otro.nombre: el transistor unipolar. 

Aun cuando el concepto básico del FET se conoce desde la década de 1930, el dispositivo se 
hizo una realidad práctica sólo hasta la década de 1960; desde.los últimos años de la década de 
1970, una clase particular de FET, el transistor de efecto de campo de semiconductor de óxido 
metálico (MOSFET) se ha hecho muy popular. En comparación con los BJT, los transistores MOS 
pueden ser muy pequeños (es decir, ocupan una pequeña área de silicio del chip o IC) y su proceso 
de manufactura es relativamente sencillo (véase el apéndice A). Además, las funciones de lógica 
digital y memoria se pueden ejecutar con circuitos que utilizan sólo MOSFET (esto es, no se 
necesitan resistores ni diodos). Por estas razones, los circuitos integrados a muy grande escala 
(VLSI) se hacen en la actualidad con tecnología MOS. Ejemplos de esto incluyen chips micropro- 

- cesadores y de memoria. La tecnología MOS se ha aplicado en gran medida en el diseño de circuitos 
analógicos integrados y en circuitos integrados que combinan circuitos tanto analógicos como 
digitales. 

Aun cuando la familia FET de dispositivos tiene muchos tipos diferentes, y aquí estudiaremos 
unos pocos, la mayor parte de este capítulo está dedicada al MOSFET de tipo de enriquecimiento, 
que es con mucho el dispositivo semiconductor más importante de que se dispone actualmente. 

El objetivo de este capítulo es desarrollar en el lector un alto grado. de familiaridad con el 
MOSFET: su operación física, características terminales, modelos de circuito y aplicaciones 
básicas de circuito como amplificador y como inversor lógico digital. Como verá el lector, nuestro 
estudio del MOSFET está fuertemente influido por el hecho de que la mayor parte de sus 
aplicaciones se dan en el diseño de circuitos integrados. l 


5.1 ESTRUCTURA Y OPERACIÓN FÍSICA DEL MOSFET DEL TIPO 
DE ENRIQUECIMIENTO 


El MOSFET del tipo de enriquecimiento es el transistor de efecto de campo más ampliamente 
utilizado. En esta sección estudiaremos su estructura y operación física, lo que nos llevará a las 
curvas características de corriente contra voltaje del dispositivo, estudiadas en la siguiente sección. 


Estructura del dispositivo 


En la figura 5.1 se muestra la estructura física del MOSFET de canal n del tipo de enriquecimiento. | 
El significado de los nombres “enriquecimiento” y “canal n” se hará evidente en breve. El transistor 
está fabricado en un sustrato tipo p, que es una oblea de un solo cristal de silicio que proporciona 
apoyo físico para el dispositivo (y para todo el circuito en el caso de un circuito integrado). Dos 
regiones tipo n fuertemente contaminadas, indicadas en la figura como n” fuente’ y n' dren, se 
crean en el sustrato. Una delgada capa? (0.02 a 0.1 um) de dióxido de silicio (SiO,), que es un 
excelente aislador eléctrico, crecen en la superficie del sustrato, cubriendo el área entre las regiones 
de la fuente y el dren. Se deposita metal en la parte superior de la capa de óxido para formar el 
electrodo de compuerta del dispositivo. También se hacen contactos metálicos para la región de 


l La notación n* indica silicio tipo n fuertemente contaminado. Por el contrario, n` se usa para denotar silicio tipo n 
ligeramente contaminado. Aplica notación semejante para silicio tipo p. 

2 Un micrómetro (um), también llamado micrón, es 10% m. Nótese que el grueso del óxido se expresa a veces en 
nanómetros (nm, 10° m), resultando en el grosor típico del óxido, que en la actualidad está entre 20 y 100 nm. 


5.1 


371 


ESTRUCTURA Y OPERACIÓN FÍSICA DEL MOSFET DEL TIPO DE ENRIQUECIMIENTO 355 


Óxido (SiO») | 


Sustrato tipo p 
(cuerpo) 
Región 


del canal 
Región del dren 
(a) 
Fuente (S) Compuerta (G) Dren (D) 
Q Q Q 


(b) 


Fig. 5.1 Estrùctùra física del transistor NMOS del tipo de enriquecimiento: (a) vista en perspectiva; (b) 
sección transversal. Típicamente Z = 1 a 10 um, W=2 a 500 um, y el grueso de la capa de óxido está entre 


0.02 y 0.1 um. 


la fuente, la región del dren y el sustrato, también cónocido como cuerpo. De esta forma, 
aparecen cuatro terminales: el terminal de la compuerta (G), el terminal de la fuente (S), el terminal 
del dren (D) y el terminal del sustrato o cuerpo (B). 

En este punto debe quedar claro que el nombre del dispositivo (FET semiconductor de óxido 
metálico) se deriva de su estructura física. El nombre se ha generalizado y también se utiliza para 
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los FET que no usan metal para el electrodo de la compuerta. De hecho, la mayor parte de los 
MOSFET modernos se fabrican utilizando un proceso conocido como tecnología de compuerta de 
silicio, en el cual cierto tipo de silicio, llamado polisilicio, se usa para formar el electrodo de la 
compuerta (véase el apéndice A). Nuestra descripción de la operación y curvas características del 
MOSFET aplican cualquiera que sea el tipo de electrodo de compuerta. 

Otro nombre del MOSFET es el de FET de compuerta aislada o IGFET. Este nombre también 
resulta de la estructura física del dispositivo, destacándose el hecho de que el electrodo de la 
compuerta está aislado eléctricamente del cuerpo del dispositivo (por la capa de óxido). Es este 
aislamiento lo que hace que la corriente del terminal de compuerta sea extremadamente pequeña 
(del orden de 107 A). ` i 

Observe que el sustrato forma uniones pn con las regiones de la fuente y el dren. En operación 
normal, estas unionés pn se mantienen polarizadas inversamente en todo momento. Como el dren 
estará a un voltaje positivo con respecto a la fuente, las dos uniones pn pueden en efecto ser cortadas 
con sólo conectar el terminal del sustrato al terminal de la fuente; en la siguiente descripción de la 
operación del MOSFET, supondremos que éste' es el caso. Por esta razón, aqui, el sustrato será 
considerado como sin efecto en la operación del dispositivo y el MOSFET se tratará como un 
dispositivo de tres terminales, siendo éstos la compuerta (G), la fuente (S) y el dren (D). Se 
nos demostrará que un voltaje aplicado a los controles de la compuerta estará presente entre fuente 
y dren. Esta corriente circulará en la dirección longitudinal del dren a la fuente en la región marcada 
“región de canal”. Nótese que esta región tiene una longitud L y un ancho W, dos parámetros 
importantes del MOSFET. Por lo general, L está entre 1 y 10 um, y W entre 2 y 500 um. Existen 
dispositivos con Z de un orden por abajo de los micrones y se aplican en particular en el diseño de 
circuitos integrados digitales de alta velocidad. Finalmente observemos que, a diferencia del BJT, 
el MOSFET está en general construido como dispositivo simétrico, por lo que su fuente y dren se 
pueden intercambiar sin que haya cambio en las curvas características del dispositivo. 


Operación sin voltaje aplicado a la compuerta 


Sin voltaje aplicado a la compuerta, se forman dos diodos conectados en oposición (espalda con 
espalda) en serie entre dren y fuente. Uno de estos diodos está formado por la unión pn entre la 
región n* del dren y el sustrato tipo p, y el otro diodo se forma por la unión pn entre el sustrato tipo 
p y la región n” de la fuente. Estos diodos conectados espalda con espalda impiden la conducción 
de corriente de dren a fuente cuando se aplica un voltaje ups. De hecho, la trayectoria entre dren y 
fuente tiene una resistencia muy elevada (del orden de 10"? Q). 


Creación de un canal para circulación de corriente 


Considere en seguida la situación descrita en la figura 5.2. Aquí hemos conectado la fuente y el 
dren a tierra y hemos aplicado un voltaje positivo a la compuerta. Como la fuente está a tierra, 
el voltaje de la compuerta aparece en efecto entre compuerta y fuente y por ello se denota como 
vgs- El voltaje positivo en la compuerta ocasiona, en primera instancia, que los huecos libres 
(positivamente cargados) sean repelidos de la región del sustrato bajo la compuerta (la región del 
canal). Estos huecos son empujados hacia abajo en el sustrato, dejando tras de sí una región agotada 
de portadores. La región de agotamiento está poblada por la carga negativa ligada asociada con los 
átomos aceptantes. Estas cargas están “descubiertas” porque los huecos neutralizantes han sido 
empujados hacia abajo el sustrato. 

Por la misma razón, el voltaje positivo de la compuerta atrae electrones de las regiones n' 


- de la fuente y dren (donde los hay en abundancia) hacia la región del canal. Cuando un número 
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+ Electrodo 
de compuerta 


Canal 
inducido 


Fig. 5.2 Transistor NMOS del tipo de enriquecimiento con un voltaje positivo aplicado a la compuerta. Se 
induce un canal n en la parte superior del sustrato bajo la compuerta. 


suficiente de electrones se acumula cerca de la superficie del sustrato bajo la compuerta, se crea 
en efecto una región n que conecta las regiones de la fuente y el dren, como se indica en la 
figura 5.2. Ahora, si se aplica un voltaje entre dren y fuente, circula corriente por esta región n 
inducida, llevada por los electrones móviles. La región n inducida forma así un canal para 
circulación de corriente de dren a fuente y apropiadamente se denomina así. De modo 
correspondiente, el MOSFET de la figura 5.2 se denomina MOSFET de canal n, o también 
transistor NMOS. Nótese que se forma un MOSFET de canal n en un sustrato tipo p: el canal 
se crea al invertir la superficie del sustrato de tipo p a tipo n y por esta razón'el canal inducido 
también se llama capa de inversión. 

*El valor de vgs, en el cual un número suficiente de electrones móviles se acumula en la región 
del canal para formar un canal conductor, se llama voltaje de umbral y se denota por V,* 
Obviamente, V, para un FET de canal n es positivo. El valor de V, es controlado durante la fabricación 
del dispositivo y por lo general es de 1 a 3 V. 

La compuerta y cuerpo del MOSFET forman un condensador de placas paralelas con la capa 
de óxido actuando como dieléctrico del condensador. El voltaje positivo de la compuerta hace que ' 
una carga positiva se acumule en la placa superior del condensador (el electrodo de compuerta). La 
correspondiente carga negativa de la placa del fondo se forma por los electrones del canal inducido, 
formando así un campo eléctrico en la dirección vertical. Es este campo el que controla la cantidad 

- de carga del canal, determina la conductividad del canal y, a su vez, la corriente que circulará por 
el canal cuando se aplique un voltaje ups. 


3 Muchos textos utilizan Vr para denotar el voltaje de umbral. Utilizamos V, para evitar confusión con el voltaje 
térmico Vr. 
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Aplicación de un pequeño vos 


- Al inducirse un canal, aplicamos un voltaje positivo vps entre dren y fuente, como se muestra en la 


figura 5.3. Primero consideramos el caso donde vps es pequeño (por ejemplo, 0.1 o 0.2 V). El voltaje 
Ups hace que circule una corriente ip por el canal n inducido. La corriente es llevada por electrones 
libres que se desplazan de la fuente al dren (de aquí los nombres de fuente y dren). Por convención, 
la dirección de circulación de corriente es opuesta a la de la circulación de cargas negativas. 
Entonces, la corriente del canal, ip, será de dren a fuente, como se indica en la figura 5.3. La magnitud 
de ip depende de la densidad de electrones del canal, que a su vez depende de la magnitud de vgs. 
Específicamente, para Ugs = V, el canal es sólo inducido y la corriente conducida es todavía tan 
pequeña que resulta despreciable. A medida que vcs empieza a exceder a V,, más electrones 
son atraídos hacia el canal; podemos visualizar el aumento de portadores de carga del canal como 
un aumento en la profundidad del canal. El resultado es un canal de conductancia aumentada, o bien, 
lo que es lo mismo, de resistencia reducida. De hecho, la conductancia del canal es proporcional al 
exceso de voltaje de compuerta (vcs — V;), también conocido como voltaje eficaz. Se deduce que 
la corriente ip será proporcional a vgs — V, y, desde luego, al voltaje vps que hace que ip circule. 

En la figura 5.4 se ilustran unas curvas de ip contra Ups para varios valores de vgs. Observamos 
que el MOSFET opera como resistencia lineal cuyo valor está controlado por vos. La resistencia es 
infinita para vgs < V, y su valor decrece a medida que vgs excede de V, 

La descripción anterior indica que para que el MOSFET conduzca, tiene que inducirse un canal. 
Entonces, al aumentar vgs arriba del voltaje de umbral V, enriquece el canal, y de aquí los nombres 
de operación en modo de enriquecimiento y MOSFET del tipo de enriquecimiento. Finalmente, 
observamos que la corriente que sale del terminal de la fuente (is) es igual a la que entra en el terminal 
del dren (ip), y la corriente de compuerta ¡¿=0. 


Fig. 5.3 Un transistor NMOS con vgs > V, y con un pequeño ups aplicado. El dispositivo actúa como 
conductancia cuyo valor está determinado por vgs. Específicamente, la conductancia del canal es proporcio- 
nal a vgs — V, y por lo tanto ip es proporcional a (vcs — V,)ups. Nótese que la región de agotamiento no se 
muestra (para mayor sencillez). 
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ip (mA) 


0.4 Us =V,+4V 


0.3 Ys = V,+3V 
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Vos = V,+2V 
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Us = V,+1V 
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Fig. 5.4 Curvas características iņ-Ups del MOSFET de la figura 5.3. Se supone que el MOSFET tiene V, 
= ] V y el voltaje aplicado entre dren y fuente, Ups, se mantiene pequeño. El dispositivo opera como resistor 
lineal cuyo valor está controlado por Vgs. 


ga PEE EE OS E ANA OE AEEA N K E E NA A EAE EN UNE, 
¿ Ejercicio E 
Y > 
ž 5.1 De la descripción anterior acerca de la operación del MOSFET para vps pequeña, observamos que ip es y 
$ proporcional a (vgs — V,)ups. Encuentre la constante de proporcionalidad para el dispositivo en particular cuyas curvas 
$ características se describen en la figura 5.4. También dé el intervalo de resistencia de dren a fuente correspondiente a A 
El 5 
3 ug=2Va5SV. ES 
¿ Resp. 0.5 mA/V?; 2 KQ a 0.5 kQ E 


A A aera A A A A A A AS 


A A 


Operación a medida que vos aumenta 


A continuación consideramos la situación a medida que vps aumenta. Para este fin, hagamos que 
vgs Se mantenga constante a un valor mayor que V, Vea la figura 5.5 y observe que Ups aparece 
como caida de voltaje a lo largo del canal. Esto es, a medida que avanzamos a lo largo del canal 
desde la fuente al dren, el voltaje (medido en relación con la fuente) aumenta de 0 a ups. Entonces, 
el voltaje entre la compuerta y puntos situados a lo largo del canal disminuye de vgs en el extremo 
de la fuente a vgs — ups en el extremo del dren. Como la profundidad del canal depende de este 
voltaje, encontramos que el canal ya no tiene profundidad uniforme sino que, más bien, el canal 
tomará la forma ahusada que se muestra en la figura 5.5, siendo más profunda en el extremo de la 
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K3 


Fig. 5.5 Operación del transistor NMOS de enriquecimiento a medida que aumenta vps. El canal inducido 
adquiere una forma cónica y su resistencia se incrementa a medida que Ups aumenta. Aquí, vgs se mantiene 
constante a un valor > V, 


fuente y con menos profundidad en el extremo del dren. A medida que vps aumenta, el canal se hace 
más ahusado y su resistencia aumenta de modo correspondiente. Entonces, la curva ¡p-ups no 
continúa como recta sino que se dobla, como se muestra en la figura 5.6. En última instancia, cuando 
Ups aumenta al valor que reduce el voltaje entre compuerta y canal en el extremo de dren a V, es 
decir, Ugs — Ups = V; O Ups = Uas — Vn la profundidad del canal en el extremo del dren disminuye a 


-<— Triodo AA Saturación —————> 
Ups < vcs — V, 


Ups = vos — V, 


yl 


La curva se arquea porque 
la resistencia del canal. 
aumenta con Ups 


La corriente se satura porque 
el canal se estrangula en el 
extremo del dren., y vps 

ya no afecta al canal. 

Línea casi recta 
con pendiente 
proporcional a 


(Was — V) 


ucs > Y, 


| 
| 
| 
| 
| 
d 
| 
| 
| 
| 
| 
| 


0 UDSsa = Vos — V, UDs 


Fig. 5.6 Corriente de dren ip contra voltaje Ups de dren a fuente para un transistor NMOS del tipo de 
enriquecimiento operado con vgs > V, 
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> vas 7 Y, A i 
( %os = %Gs” *r Fig.5.7 Un aumento en vps hace que 


-—— —-—- el canal adquiera forma cónica. Final- 
mente, a medida que Ups llega a un valor 
Fuente E ón Dren de vos — Vn el canal se estrangula en el 


yn i „extremo del dren. Un incremento en Ups 
A Ol arriba de vgs — Y, tiene poco efecto (teó- 


A ricamente ninguno) en la forma del ca- 
nal. 
E vos =0 


casi cero, y se dice que el canal está estrangulado. Aumentar vps a más de este valor tiene poco 
efecto (teóricamente ninguno) en la forma del canal, y la corriente que pasa por el canal permanece 
constante al valor alcanzado para ups = Ucs— V,. La corriente de dren entonces se satura a este valor, 
y el MOSFET se dice que ha entrado en la región de saturación‘ de operación. El voltaje Ups al 
que ocurre la saturación se denota como Upsgar, 


Ups = Ucs— V, i (5.1) 


Obviamente, para cada valor de vcs > V,, hay un correspondiente valor de Upss- El dispositivo opera 
en la región de saturación si Ups > Upssar- La región de la curva característica ¡p-Ups obtenida para 
Ups < Ups Se denomina región del triodo, un remanente de los días de los dispositivos de tubos de 
vacío cuya operación es semejante a la del FET. 

Para ayudar a visualizar el efecto de ups, en la figura 5.7 se muestran bosquejos del canal a 
medida que vps aumenta mientras ugs se mantiene constante. Teóricamente, cualquier aumento en 
Ups arriba de Upsss (que es igual a vos — V,) no tiene efecto en la forma del canal y simplemente 
aparece en la región de agotamiento que rodea al canal y la región n* del dren. 


Deducción de la relación ¡p-Vos 


La descripción de la operación física presentada líneas antes se puede utilizar para deducir una 
expresión para hallar la relación ip-Ups descrita en la figura 5.6. Con este fin, supongamos que se 
aplica un voltaje vgs entre compuerta y fuente con ves > V, y se aplica un voltaje vps entre dren y 
fuente. Primero consideremos la operación en la región del triodo; esto es, con ups < Vas — V,. El 
canal tendrá la forma ahusada que se ilustra en la figura 5.8. 

Considere una porción infinitesimal del canal de longitud dx en un punto x desde la fuente, y 
sea v(x) el voltaje en ese punto. El voltaje entre la compuerta y este punto del canal, [ves — v(x)}, 
obviamente debe ser mayor que el voltaje de umbral V, y la carga electrónica dg(x) en esta porción 
infinitesimal del canal se puede expresar como 


da(x) = -Cx W dx[ucs — v(x) — V,] (5.2) 
4 Saturación en un MOSFET quiere decir algo muy diferente de lo que significa en un BJT, situación un tanto 


desafortunada pero que no se puede cambiar por ahora: prácticamente toda la bibliografia de electrónica utiliza esta 
terminologia. . 
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Fuente 


Fig. 5.8 Obtención de la curva característica ¡p-Upg del transistor NMOS. 


donde Cx es la capacitancia por unidad de área del condensador de placas paralelas formado por el 
electrodo de la compuerta y el canal. La capa de óxido forma el dieléctrico de este condensador, 
por lo que 


C.= E (5.3) 


donde £a es la permitividad del óxido de silicio y f,, es el grueso de la capa de óxido. Nótese que 
como dg(x) es una carga negativa, hemos puesto un signo negativo a la expresión en la ecuación 
(5.2). ; , 

El voltaje Ups produce un campo eléctrico a lo largo del cana! en la dirección x negativa. En el 
punto x, este campo se puede expresar como . 


_ duk) 
Elx) =- k 
El campo eléctrico E(x) hace que la carga dq(x) del electrón se desplace hacia el dren con una 
velocidad e 
dt? 
d 
de Ela) a 
_ dolx) nó 
Hn dx 


donde y. es la movilidad del electrón en el canal. La corriente de desplazamiento resultante se puede 
dglx i 
hallar ahora multiplicando la carga por unidad de longitud ah obtenida de la ecuación (5.2), por 


la velocidad de desplazamiento de la ecuación (5.4), 


, du(x) 
I= Co Wl UVas T v(x) - V] dx 
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Aun cuando está evaluada en un punto particular del canal, la corriente i debe ser constante en 
todos los puntos a lo largo del canal, y por lo tanto ¡ debe ser el negativo de la corriente ip de dren 
a fuente, dando 


duíx) 
dx 


ip= Mn Cox W [Vas i u(x) m7 V] 
que se puede escribir en la forma siguiente 
ip dx= HnCosWŢ Uss -VY,- v(x)]du(x) 


Integrando ambos lados de esta ecuación parax=0ax=L, y de modo correspondiente para v(0)=0 
a u(L) = Uns, 


L Vos 
f, io d=], HCaWlvos- Y,- vodu) 


resulta * 


in = (UCox) Bl (Uas — VJ Ups — 5 vbs | (5.5) 


Ésta es la expresión para la curva característica ¡p—Ups de la región del triodo. La expresión para la 
región de saturación se puede obtener al sustituir Uns = Vas — V, resultando en 


iD T 5 (Cox) 6 (vos 7 y f (5.6) 


que simplemente da el valor de la corriente constante (para una Vgs) en saturación. 

En las expresiones de las ecuaciones (5.5) y (5.6), Cox es una constante determinada por la 
tecnología de procesamiento utilizada para fabricar el transistor MOS. Se conoce como parámetro 
de transconductancia del proceso, porque como se verá en breve, determina el valor de la 
transconductancia del MOSFET, está denotada por k, y tiene la dimensión de A/V 3 


k, = tiCox (5.7) 


En la tabla 5.1 aparece un resumen de los parámetros de tecnología de procesos que determinan la 
relación entre corriente y voltaje de un transistor NMOS, junto con sus valores típicos. Las 
ecuaciones (5.5) y (5.6) se pueden reescribir en términos de k;: 


Región del triodo: 

; ,W ; 1 

ip=K, TI [cuss - V Jvos— 3 Ubs | ; (5.5a) 
Región de saturación: 


1,7 i 
i=3 k, T ss- vy (5.63) 
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Observe que la corriente de dren es proporcional a la razón entre el ancho W del canal y la longitud 
L del canal, conocida como razón de aspecto del MOSFET. Los valores de W y L pueden ser 
seleccionados por el diseñador de un circuito para obtener las curvas características ¡—.. 


Tabla 5.1 PARÁMETROS DE TECNOLOGÍA DE PROCESO PARA DETERMINAR 
LA RELACIÓN ¡-v DEL MOSFET 


Movilidad del electrón:  = 580 cm”/Vs 


Grueso del óxido: to. = 0.02a0.1 4m 


Permitividad del óxido: €. = 3.97 €o 
= 3.97 x 8.85 x 10 = 3.5 x 107? F/cm 


PEOR nai E 
Capacitancia del óxido: Co, = E 
ox 


= 1.75 fF/um° para tox = 0.02 um 
= 0.35 fF/um? para tox = 0.1 um 


Parámetro de transconductancia del proceso: k, = Cox 
= 100 A/V? para tox = 0.02 um 
= 20 pA/V? para to = 0.1 ¡um 


TE NT AAN RDA ET ET A A AT A ANDA 
Ejercicio 
5.2 Utilice la expresión para operación en la región del triodo a fin de hallar una expresión para la resistencia de dren 


Y : . 
a fuente rps = _. cuando Ups es pequeña. Encuentre el valor de rps para un transistor NMOS que tenga k, = Cox = 
D 


W _ 100 um 


i 20 A/V? V,=1 VY T T 10 am endo opera a Vos = 5 V.” 


Resp. rsz |K (7) o kiasia 


A A A A A A A A A O A I ERRI 


El MOSFET de canal p 


Un MOSFET de canal p del tipo de enriquecimiento (transistor PMOS) se fabrica en un sustrato 
tipo n con regiones p* para el dren y fuente, y tiene huecos como portadores de carga. El dispositivo 
opera en la misma forma que el dispositivo de canal n, excepto que Ves Y Ups SON negativos y el 
voltaje de umbral V, es negativo. Del mismo modo, la corriente ip entra en el terminal de la fuente 
y sale por el terminal del dren. 

La tecnología PMOS fue originalmente la dominante, pero como los dispositivos NMOS se 
pueden hacer más pequeños y por lo mismo operan con más rapidez, y también porque histórica- 
mente el NMOS requiere menores voltajes de alimentación que el PMOS, la tecnología del NMOS 
prácticamente ha sustituido al PMOS. Sin embargo, es importante conocer el transistor PMOS por 
dos razones: los dispositivos PMOS todavía se fabrican para diseño de circuitos discretos y, lo que 
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es más importante, los transistores PMOS y NMOS se utilizan en circuitos MOS o CMOS 
complementarios. 


MOS o CMOS complementarios 


Como su nombre lo indica, la tecnología MOS utiliza transistores MOS de ambas polaridades. Aun 
cuando los circuitos CMOS son un poco más difíciles de fabricar que los NMOS, la disponibilidad 
de dispositivos complementarios permite muchas posibilidades de diseño de potentes circuitos. De 
hecho, en la actualidad el CMOS es la más útil de todas las tecnologías MOS de circuitos integrados. 
Esta expresión se aplica á circuitos tanto analógicos como digitales. La tecnología CMOS prácti- 
camente ha desplazado diseños basados sólo en transistores NMOS. Además, en la actualidad, la 
tecnología CMOS está dominando en muchas otras aplicaciones que hace apenas pocos años 
eran posibles sólo con dispositivos bipolares. En todo este libro estudiamos muchas técnicas con 
circuitos CMOS. 

En la figura 5.9 se ilustra una sección transversal de chip CMOS que muestra la forma en que se 
fabrican los transistores PMOS y NMOS. Observe que mientras que el NMOS se construye directamente 
en el sustrato tipo p, el PMOS se fabrica en una región n especialmente creada, conocida como pozo n. 
Los dos dispositivos están aislados entre sí por una gruesa región de óxido que funciona como aislador. 


NMOS PMOS 


Fig. 5.9 Sección transversal de un circuito integrado CMOS. Nótese que el transistor PMOS está formado 
en una región tipo n separada, conocida como pozo n. También es posible otra distribución en la que se usa 
un cuerpo tipo n y el dispositivo n se forma en un pozo p. 


Operación de un transistor MOS en la región inferior al umbral 


La descripción anterior de la operación de un MOSFET canal n implica que para vgs < V, no circula 
corriente y el dispositivo está en corte. Esto no es del todo cierto, porque se ha encontrado que para 
valores de ves menores pero cercanos a V, circula una pequeña corriente de dren. En esta región 
inferior al umbral de la operación, la corriente de dren está relacionada exponencialmente con Vas 
en forma muy semejante a la relación ic — Ugg de un BJT. 

Aun cuando en la mayor parte de aplicaciones el transistor MOS se opera con ves >, V, hay un 
número creciente de aplicaciones que hacen uso de la operación inferior al umbral. En este libro ya 
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.no consideraremos más la operación inferior al umbral, y pedimos al lector.que consulte la lista de 
referencias que se encuentra al final del ea [véase en particular la obra de Mead (1988) y 
Tsividis (1987)]. 


5.2 CURVAS CARACTERÍSTICAS DE CORRIENTE CONTRA VOLTAJE 
DEL MOSFET DE ENRIQUECIMIENTO l 


Construidas sobre la base fisica establecida en la sección anterior para la operación del transistor 
MOS de enriquecimiento, én esta sección presentamos sus curvas características de corriente contra 
voltaje. Estas características pueden medirsé en cd o en bajas frecuencias y por lo tanto se les llama 
características estáticas. Los efectos dinámicos que limitan la operación del MOSFET a altas 
frecuencias y velocidades [high switching] se tratarán en la sección 5.10.. ; 


Símbolo de circuito 


En la figura 5.10(a) se ilustra el símbolo de circuito para un MOSFET de canal n del tipo de . 
.enriquecimiento. El símbolo es muy descriptivo: la barra continua vertical denota el electrodo de la 
compuerta; la línea interrumpida vertical denota el canal; la línea está interrumpida para indicar 
que el dispositivo es del tipo de enriquecimiento cuyo canal no existe sin la aplicación de un voltaje 
apropiado de compuerta; y la separación entre la línea de compuerta y la línea de canal representa 
el hecho de que el electrodo de compuerta está aislado del cuerpo del dispositivo. La polaridad de 
la unión pn entre el sustrato tipo p y el canal n está indicada por la punta de flecha en la línea que 
representa al sustrato (cuerpo). Esta punta de flecha indica la polaridad del transistor, es decir, que es 
un dispositivo de canal n. 

Aun cuando el MOSFET es un dispositivo simétrico, es útil en aplicaciones de circuito para 
designar un terminal como fuente y el otro como dren (sin tener que escribir S y D junto a los 
terminales). Esta meta se logra en el símbolo de circuito al dibujar la línea del terminal de compuerta 
más cerca de la fuente que del dren. Nótese, sin embargo, que en la práctica es la polaridad del 

` voltaje impreso en los terminales del dispositivo la que determina fuente y dren; el dren es siempre 
positivo respecto de la fuente en un FET de canal n. 

Aun cuando el símbolo de la figura 5.10(a) es descriptivo, resulta más bien complejo y hace una 
tarea engorrosa dibujar un circuito grande. Un símbolo simplificado de circuito que aplica para el caso 
común donde el sustrato se conecta a la fuente se muestra en la figura 5.10(b). En este símbolo, la punta 
de flecha en el terminal de la fuente apúnta en la dirección normal de circulación de corriente y logra 
dos objetivos: distingue la fuente del dren e indica la polaridad del dispositivo (es decir, canal n). 


D D 
Fig. 5.10 (a) Símbolo de circuito para 
é |h—— B G o— un MOSFET de enriquecimiento de ca- 
- f nal n. (b) Símbolo simplificado de circui- 
l to para el MOSFET de enriquecimiento 
de canal n con el sustrato (B) conectado 
S s a'la fuente (S). 


(a) - (0) 
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Curvas características ¡p-Vos 


` En la figura 5.11(a) se ilustra un MOSFET de canal n del tipo de enriquecimiento, con voltajes Ugs 
y Ups aplicados e indicadas las direcciones normales de circulación de corriente. Este circuito 
conceptual se puede emplear para medir las curvas características ip-Ups, que son una familia de 
curvas, cada una medida a un vgs constante. Del estudio de la operación física de la sección previa, 
esperamos que cada una de las curvas ip~ups tenga la forma que se muestra en la figura 5.6. Éste es 
de hecho el caso, como es evidente de la figura 5.11(b), que. muestra un conjunto típico de 
curvas características ¡p-Ups. Es esencial una completa comprensión de las curvas características 
- terminales de un MOSFET pära el lector que pretenda diseñar circuitos con MOS. 
Las curvas características de la figura 5.11(b) indican que hay tres regiones distintas de 
operación: la región de corte, la región del triodo y la región de saturación. Esta última se utiliza 
si el FET debe operar como amplificador. Para operación con interruptor, se utilizan las. regiones 
de corte y del triodo. El dispositivo está en corte cuando Ugs < V, Para operar un MOSFET en la 
región del triodo, primero debemos inducir un canal 


ucs2 V, (Canal inducido) (5.8) 


y luego mantener Ups lo suficientemente pequeño para que el canal permanezca continuo. Esto se 
logra al asegurar que el voltaje de compuerta a dren sea 


uco > V, (Canal continuo) (5.9) 


vos $ vos — V: Ups = Ygs — V, 


Región | 
me —> e 
del triodo Y Región de saturación ———> 


7 Mad 
l 


rei Vos = Ygs — V, 


vps (V) 


(b) vgs E V, (corte) 
Fig. 5.11 (a) MOSFET del tipo de enriquecimiento de canal n con Ugs Y Ups aplicados con las direcciones 
normales de circulación indicadas. (b) Las curvas características ip-Uos para un dispositivo con V,=1 V y 
K(WIL) = 0.5 mA/V?. 
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Esta condición se puede indicar explícitamente en términos de ups al escribir Ugp = Vas + Vsp = 
Ugs — Ups; Entonces, 
. Ugs — Ups > V, 
Que se puede acomodar para obtener 
Ups < Ugs z V, (Canal continuo) l (5.10) 


Se puede usar ya sea la ecuación (5.9) o la (5.10) para averiguar cuál es la operación en la región 
del triodo. En otras palabras, el MOSFET de canal n del tipo de enriquecimiento opera en la 
región del triodo cuando Ugs'es mayor que Y, y el voltaje del dren es menor que el de compuerta en 
por lo menos V, volts. 

En la región del triodo, las curvas características ¡p-Ups se pueden describir mediante la relación 
de la ecuación (5.5), que repetimos aquí 


il 7 PT oa- Vos == vb | (3.11) 


donde k, = 1,C., es el parámetro de transconductancia del proceso; su valor está determinado por 

-* la tecnología de fabricación (véase la tabla 5.1). Si Ups es suficientemente pequeño de modo que 
podamos despreciar el término vôs de la ecuación (5.11), obtenemos, para las curvas características 
ip-Ups cerca del origen, la relación 


a y Z wes — V)UDs (5.12) 
Esta relación lineal representa la operación del transistor MOS como una resistencia lineal TDS, 
-1 
m=- kE tus- n| (5.13) 


cuyo valor está controlado por vcs. Ya estudiamos esta región de operación en la sección previa 
(favor de consultar la figura 5.4). 
Para operar el MOSFET en la región de saturación, debe inducirse un canal, 


Uas 2 V, (Canal inducido) (5.14) 


y estrangulado en el extremo del dren al elevar vps a un valor que resulte en una caída de voltaje 
de compuerta a dren por debajo de V, 


Ugo S V, (Canal estrangulado) (5.15) 
Esta condición se puede indicar explícitamente en términos de Ups como 
Ups 2 Ucs — Y, (Canal estrangulado) (5.16) 


En otras palabras, el MOSFET de canal n del tipo de enriquecimiento opera en la región de satura- 
ción cuando vgs Sea mayor que V, y el voltaje del dren no caiga por debajo del voltaje de compuerta 
en más de V, volts. 

La frontera entre la región del triodo y la región de saturación se caracteriza por 


Ups = Uas — V, (Frontera) (5.17) 
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Al sustituir este valor de ups en la ecuación (5.11) resulta el valor de saturación de la corriente ip 
como 


_1, 7 
lo = 2 kay (Was Y (5.18) 


Por lo tanto, en saturación, el MOSFET proporciona una corriente de dren cuyo valor es inde- 
pendiente del voltaje de dren Ups y está determinada por el voltaje de compuerta vgs, de acuerdo 
con la relación de la ley de cuadrados de la ecuación (5.18), un dibujo de la cual se muestra en la 
figura 5.12. Entonces, el MOSFET saturado se comporta como una fuente ideal de corriente cuyo 
valor es controlado por vgs según la relación no lineal de la ecuación (5.18). En la figura 5.13 se 
muestra una representación de circuito de esta vista de la operación del MOSFET en la región de 
saturación. Nótese que éste es un modelo de circuito equivalente a gran señal. 

Con referencia de nuevo a las curvas características ¡p-Ups de la figura 5.11(b), observamos 
que la frontera entre las regiones del triodo y de saturación se muestra como una línea interrumpida. 
Como esta curva está caracterizada por Ups = Ucs — V, su ecuación se puede hallar al sustituir Ugs 
~ Y, con ups ya sea en la ecuación de la región del triodo (ecuación 5.11) o en la de la región de 
saturación (ecuación 5.18). El resultado es 


lW 
ip=>5 kT s . (5.19) 


Debe observarse que las curvas características descritas en las figuras 5.4, 5.11 y 5.12 son para un 
MOSFET con k (W/L) = 0.5 mA/V? y V,= 1 V. 


¿p (mA) A 


ups = vgs — V, 


0 1 2 3. 4 5 vas (V) 


Fig. 5.12. Curva característica ¡p-Ugs para un transistor NMOS del tipo de enriquecimiento en saturación 
(V,=1 V, k WIL = 0.5 mA/V?). 
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iG=0 E i ip' 
G 


Fig. 5.13 Modelo de circuito 
equivalente de un MOSFET de 
canal n, a gran señal, que opera en 
la región de saturación. 


us = V, 
ups = ugs T Y; 


Finalmente, la gráfica de la figura 5.14 muestra los niveles relativos que los voltajes terminales 
del transistor NMOS del tipo de enriquecimiento deben tener para operación en la región del triodo 
en la región de saturación. 


Voltaje ll 


Fig. 5.14 Niveles relativos de 


voltajes terminales del transistor 
| NMOS de enriquecimiento, para 
G V, operación en la región del triodo 
| > e OS D yen la región de saturación. 
Umbral 1 Triodo 


Resistencia finita de salida en saturación 


La completa independencia de ip respecto de vps, y la correspondiente resistencia infinita de salida 
en el dren (véase figura 5.13), es una idealización basada en la premisa de que una vez que el canal 
esté estrangulado en el extremo del dren, más aumentos en Ups no tienen efecto en la forma del 
canal. En la práctica, aumentar Vps a más de Ups, afecta un poco el canal. Específicamente, a medida 
que Ups aumenta, el punto de estrangulamiento del canal se aleja ligeramente del dren hacia la fuente. 
Esto se ilustra en la figura 5.15, de donde observamos que el voltaje en los terminales del canal 
permanece constante en Ugs — V, = Upssa y el voltaje adicional aplicado al dren aparece como caída 
de voltaje en la angosta región de agotamiento entre el extremo del canal y la región del dren. Este 
voltaje acelera los electrones que alcanzan el extremo del canal y los barre por la región de 
agotamiento hacia el dren. Nótese, sin embargo, que se reduce la longitud eficaz del canal, fenómeno 
conocido como modulación de longitud de canal. Ahora, como ip es inversamente proporcional 
a la longitud del canal (ecuación 5.13), ip aumenta con Ups. 


387 


5.2 CURVAS CARACTERÍSTICAS DE CORRIENTE CONTRA VOLTAJE DEL MOSFET 371 


— Vosa= Us "Y + 


J ha 


Fig. 5.15 Si se aumenta vps a un valor mayor de Upssm, €l punto de estrangulamiento del canal se retira 
ligeramente del dren, reduciendo así la longitud efectiva del canal (en AL). s 


Un conjunto típico de curvas características ¡p-Ups, que muestra el efecto de la modulación de 
la longitud del canal, aparece en la figura 5.16. La dependencia lineal de ip con respecto a Ups en la 
región de saturación se puede tomar en cuenta analíticamente al incorporar el factor (1 + A ups) en 
la ecuación ip como sigue: 


O La EN 
lo == ki (vos — VPU + A vos) (520) 


donde la constante positiva À es un parámetro de un MOSFET. Observe que en la ecuación (5.20) 
suponemos que LZ permanece constante y toma en cuenta la dependencia de ip respecto de ups al 
incluir el factor (1 + A Ups). De la figura 5.16, observamos que las rectas características ¡p-Ups 
en saturación, cuando se extrapolan, cortan el eje Ups en el punto Ups =—1/A =—V4, donde V, es un 
voltaje positivo semejante al voltaje de Early en un BJT, y aquí lo llamaremos voltaje de Early. 
Típicamente, A = 0.005 a 0.03 V7', y, de modo correspondiente, V; está entre 200 y 30 volts. Es 


ip 


ucs T V, =4V 
Triodo Saturación > 
ze vws- V,=3V 
y. 1 
m Y Pendiente = — 
AT lo 
"a Len” 
-— 
or AA vgs T V, =2V 
A 
A E 
DA IN E Vos E V, = 1 yv 
ADA RW WAI 


-V = —1/A 0 Ne vos 
Ugs T Vs 0 


Fig.5.16 Efecto de ups sobre ip en la región de saturación. El parámetro V4 del MOSFET está típicamente 
entre 30 y 200 V. 
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importante observar que los dispositivos con canales más cortos sufren más del efecto de modula- 
ción de la longitud del canal. De hecho, el voltaje V4 es directamente proporcional a L; por lo tanto, 
dos dispositivos fabricados con el mismo proceso y que tengan longitudes de canal Z, y L, tendrán 
voltajes de Early Va: y Vaz, 


a h 
Va La 
Debe ser evidente que la modulación de la longitud del canal hace finita la resistencia de salida 


en saturación. Al definir la resistencia de salida r, como? 
ao 


Bio 
ro E| =— 5.21 
$ | duns | ucs = Constante ( ) 
resulta en 
AA 
OS j 
que se puede aproximar por 
r, =[A JoJ" | (5.22) 


donde 1) es la corriente correspondiente al valor particular de Ugs para el que r, se evalúa. La 
aproximación de la ecuación (5.22) se basa en el hecho de despreciar el efecto del factor 1 + A Ups 
en la ecuación (5.20) respecto del valor de r,, o sea una aproximación de segundo orden. La ecuación 
(5.22) se puede escribir en forma alternativa como 


ro 274 i (5.23) 


Entonces, la resistencia de salida es inversamente proporcional.a la corriente Jp de cd de polariza- 
ción. Finalmente, en la figura 5.17 mostramos el modelo de circuito equivalente a gran señal donde 
se incorpora ro. 


Fig. 5.17 Modelo de circuito equiva- 
lente, a gran señal, del MOSFET de canal 
n en saturación, incorporando la resisten- 
cia de salida r,. La resistencia de salida 
modela la dependencia lineal de ip sobre 
Ups y está dada por ro = Va/lp. 


$ En este libro usamos ro para representar la resistencia incremental de salida en saturación, y rps para representar la 
resistencia de dren a fuente en la región del triodo para vps pequeño. 
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Curvas snracterisiicas del MOSFET de canal p 


El símbolo del circuito para el MOSFET de canal p del tipo de enriquecimiento se muestra en la 
figura 5.18(a). Para el caso en'que el sustrato se conecta a la fuente, por lo general se utiliza el, 
símbolo simplificado de la figura 5.18(b); en la figura 5.18(c) se muestran las polaridades de voltaje ' 
y corriente para operación normal. Recuérdese que para el dispositivo de canal p, el voltaje V, de 
umbral es negativo. Para inducir un canal aplicamos un voltaje de compuerta que es más negativo 
que F, 


. Ucs S V, (Canal inducido) (5.24) 


y aplicamos un voltaje de dren que es más negativo que el voltaje de la fuente (es decir, Ups es 
negativo, o bien, lo que es lo mismo, Usp es positivo). La corriente ip sale del terminal de dren, como 
se indica en la figura. Para operar en la región del triodo, Ups debe satisfacer f 


. Upos 2 Vas — V, (Canal continuo) (5.25) 


es decir, el voltaje de dren debe ser más alto que el voltaje de compuerta en por lo menos |V]. La 
corriente ip está dada por la misma ecuación que para el NMOS, ecuación (5. i erepto por 
la sustitución de A, con K, 


¿ ,W 1 l 
ip= k T | Cue - V)vos — 2 Ubs | (5.26) 
donde ves, V, y Ups son negativos y el parámetro de transconductancia k, está dado por 


K = Cor (5.27) 


donde p, es la movilidad de huecos en el canal inducido p. Típicamente, 1, = 0.4 j,,, con el resultado 
que para una tecnología de procesos con grueso de óxido de 0.1 um, k, es aproximadamente 
8 yA/V?. 

Para operar en saturación, Ups debe satisfacer la relación 


(a) (b) (c) 


Fig. 5.18 (a) Símbolo de circuito para el MOSFET del tipo de enriquecimiento de canal p. (b) Símbolo 
simplificado de circuito para el caso en que el sustrato (cuerpo, B) está conectado a la fuente. (c) El MOSFET 
con voltajes aplicados y las direcciones de circulación indicadas. Nótese que ugs Y Ups SON negativos e ip 
sale del terminal del dren. 
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vos < vos V, (Canal estrangulado) | - (5.28) 


esto es, el voltaje de dren debe ser menor que (voltaje de compuerta + IFJ). La corriente ip está dada 
por la misma ecuación utilizada para NMOS, ecuación (5.20), otra vez con ko sustituido con kps 


lo=>5k; Z tuos -VPO + Avo) 629) 


donde vgs, Vna À y Ups son todos negativos. 

Finalmente, en la gráfica de la figura 5.19 se muestran los niveles relativos que los voltajes 
terminales del transistor PMOS del tipo de enriquecimiento deben tener para operación en la región 
del triodo y en la región de saturación. 


Voltaje Y 
S 
Iv: f 
Umbral Za Triodo Fig. 5.19 Niveles relativos de voltajes 
ER. ES terminales del transistor PMOS del tipo 
y $ I v,i de enriquecimiento, para operación en la 
AAA región del triodo y en la región de satu- 
Saturación ración. 


El papel del sustrato; el efecto del cuerpo 


En muchas aplicaciones, el terminal B del sustrato (o cuerpo) está conectado al terminal de la fuente, 
lo que resulta en que la unión pn entre el sustrato y el canal inducido (véase la figura 5.5) tiene una 
polarización constante de cero (en corte). En tal caso el sustrato no desempeña papel alguno en la 
operación del circuito y su existencia se puede ignorar por completo. 

En circuitos integrados, sin embargo, el sustrato suele ser común a muchos transistores MOS. 
Para mantener la condición de corte para todas las uniones entre sustrato y canal, el sustrato suele 
estar conectado a la fuente de alimentación más negativa de un circuito NMOS (la más positiva en 
un circuito PMOS). El voltaje resultante de polarización inversa entre la fuente y el cuerpo (Vss 
.en un dispositivo de canal n) tendrá un efecto en la operación del dispositivo. Para apreciar este 
dato consideremos un transistor NMOS y hagamos que su sustrato se haga negativo en relación con 
la fuente. El voltaje inverso de polarización hará más ancha la región de agotamiento (véase la figura 
5.2) que a su vez reduce la profundidad del canal. Para regresar el canal a su estado anterior, ves 
tiene que aumentarse. 

El efecto de Vss en el canal se puede representar en la forma más conveniente como un cambio. 
en el voltaje de umbral V, Específicamente, se puede demostrar [véase Tsividis (1987)] que al 
aumentar el voltaje Vsg de polarización inversa del sustrato resulta en un aumento en V, según la 
relación 


Y, Va + 1| VIET 79) E (5.30) 
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donde V» es el voltaje de umbral para Vss = 0; dy es un parámetro físico con (2H) tipicamente 0.6 
V; yes un parámetro del proceso de fabricación dado por 


y= 29M E (5.302) 
Cox 
N 
donde N, es la concentración de contaminación del sustrato tipo p, y €, es la permitividad del silicio 
(1.04 x :107*? F/cm).-El parámetro y tiene la dimensión de I y es por lo general de 0.5 V!?. Por 
último, nótese que la ecuación (5.30) se aplica igualmente bien para dispositivos de canal p con Vsg 
sustituido por la polarización inversa del sustrato, Vss (alternativamente, sustituya Vss por |Vsg] para 
ambos dispositivos). i 
La ecuación (5.30) indica que un cambio incremental en Vss da lugar a un cambio incremental en 
V, que a su vez resulta en un cambio incremental en ip aun cuando vgs pueda haberse mantenido 
constante. Se deduce que el voltaje del cuerpo controla ip; entonces, el cuerpo actúa como otra compuerta 
“para el MOSFET, fenómeno conocido como efecto del cuerpo. Aquí observamos que el parámetro y 
se conoce como parámetro del efecto del cuerpo. El efecto del cuerpo puede ocasionar considerable 
degradación en la operación de un circuito, como se demostrará en la sección 5.7. 


Efectos de temperatura 


Tanto Y, como X' son sensibles a la temperatura. La magnitud de Y, decrece en alrededor de 2 mV 
por cada 1°C de calentamiento. Esta disminución en |V} da lugar a un aumento correspondiente en 
corriente de dren a medida que la temperatura aumenta. Sin embargo, como k' decrece con la 
temperatura y su efecto es dominante, el efecto total observado de un calentamiento es un decre- 
mento en la corriente de dren. Éste muy interesante resultado se aprovecha al aplicar el MOSFET 
en circuitos de potencia (capítulo 9). 


Ruptura y protección de entrada 


A medida que se aumenta el voltaje sobre el dren, se alcanza un valor al que la unión pn entre la 
región del dren y el sustrato sufre la ruptura de avalancha (véase la sección 3.3). Esta ruptura suele 
ocurrir a voltajes de 50 a 100 V y resulta en un rápido aumento en corriente. 

Otro efecto de ruptura que ocurre 'a menores voltajes (alrededor de 20 V) en dispositivos 
modernos se denomina perforación. Este efecto se presenta en dispositivos con canales relativa- 
mente cortos cuando el voltaje de dren se aumenta al punto que la región de agotamiento que rodea 
la región del dren se extiende por el canal hasta la fuente; la corriente de dren aumenta entonces 
con gran rapidez. Normalmente, la perforación no resulta en daño permanente al dispositivo. 

Otra clase de ruptura ocurre cuando el voltaje de compuerta a fuente excede de unos 50 V. Ésta 
es la ruptura del óxido de compuerta y resulta en daño permanente al dispositivo. Aun cuando 
50 V es alto, debe recordarse que el MOSFET tiene una impedancia de entrada muy alta, y entonces ` 
pequeñas cantidades de carga estática que se acumulan en el condensador de compuerta pueden 
ocasionar que se exceda este voltaje de ruptura. 

Para evitar la acumulación de carga estática en el condensador de compuerta de un MOSFET, 
suelen incluirse dispositivos de protección de la compuerta a la entrada de circuitos integrados de 
MOS. El mecanismo de protección invariablemente hace uso de diodos fijadores de nivel de voltaje 
(véase la figura 13.48). 
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AMARTE 


N 
E 
$ 
: 
3 
$ 
: 
E] 
5 


Ejercicios 


| 
El 
| 
! 
| 
l 
: 


5.3 Un transistor NMOS del tipo de enriquecimiento con Y, = 2 V tiene su terminal de fuente conectado a tierra y 
una fuente de cd de 3 V conectada a la compuerta. ¿En qué región de operación opera el dispositivo para (a) Vp = 
+0.5 V? (b) ¿Vo = 1 V?(c)¿Vp=5V? l 

Resp. (a) Triodo; (b) Saturación; (c) Saturación 


5.4 Si el dispositivo NMOS del ejercicio 5.3 tiene un Co, = 20 JA/V?, W = 100 um y L = 10 um, encuentre el valor 


` de la corriente de dren que resulta en cada uno de los tres casos (a), (b) y (c) especificados en el ejercicio 5.3. Desprecie 


la dependencia de ip con respecto a ups en saturación. 

Resp. (2)75 yA; (b)100 yA; (c)100 A 

5.5 Untransistor NMOS del tipo de enriquecimiento con V,=2 V conduce una corriente ip = 1 mA cuando vgs = Ups = 
3 V. Si se hace caso omiso de la dependencia de ip con respecto a vps en saturación, encuentre el valor de ip para 


vgs = 4 V y ups = 5 V. También, calcule el valor de la resistencia de dren a fuente rps para pequeños ups y vgs = 4 V. 


Resp. 4 mA; 2500 


5.6 Un MOSFET del tipo de enriquecimiento con k, Z = 0.2 mA/V?, V, = 1.5 V y À = 0.02 V`' se opera a vgs = 


3.5 V. Halle la corriente de dren obtenida a vps = 2 V y a vps = 10 V. Determine la resistencia de salida r, a este valor 
de vas. 


Resp. 0.416 mA; 0.480 mA; 125 KQ 


5.7 Untransistor NMOS de circuito integrado tiene W = 100 ym, L=10 um, Co =20 pA/V?, V, =100 V, y= ya, 
Vo= 1 V y 24,= 0.6 V. Calcule el valor de Y, a Vsg = 4 V. También, para Vgs = 3 V y Vps = 5 V, calcule Ip para Vsg = 
O V y para Vsg = 4 V. ¿Cuál es la resistencia de salida z, para cada uno de los dos casos? 


Resp. 1.7 V; 0.420 mA; 0.177 mA; 250 kQ; 592 KQ 


5.8 Un transistor PMOS del tipo de enriquecimiento tiene k, E = 100 A/V? y V, = -2 V. Si la compuerta está 


conectada a tierra y la fuente a +5 V, ¿cuál es el máximo voltaje que se puede aplicar al dren mientras el dispositivo 
opera en saturación? Haciendo caso omiso de la r, finita, encuentre la corriente de dren para vp = =5 V. 


Resp. +2 V;0.45 mA 


| 
fl 
| 
| 


ADE LOST R AERAN A E EN PEPA ARIES EORR ETA 


PAON EA DONIN E A 


SAPRE 


O AANA EE EE a a 


EAT ARA TAI ANE A AAS 


5.3 EL MOSFET DEL TIPO DE AGOTAMIENTO 


En esta sección estudiaremos brevemente otro tipo de MOSFET, el del tipo de agotamiento. Su 
estructura es semejante a la del MOSFET del tipo de enriquecimiento con una importante diferencia: 


el MOSFET de agotamiento tiene un canal fisicamente implantado. Así, un MOSFET de canal n- 


del tipo de agotamiento tiene una región tipo n de silicio que conecta la región de la fuente n* y 
la del drèn n” en la parte superior del sustrato de tipo p. Así, si se aplica un voltaje vps entre dren 
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y fuente, la corriente ip circula para vgs = 0. En otras palabras, no hay necesidad de inducir un canal, 
a diferencia del caso del MOSFET de enriquecimiento. 

La profundidad del canal, y en consecuencia su conductividad, pueden ser controladas por Ves 
en exactamente la misma forma que en el dispositivo del tipo de enriquecimiento. Al aplicar un 
vgs positivo se enriquece el canal al atraer más electrones hacia sí, pero, aquí, también podemos 
aplicar un vgs negativo, lo cual hace que los electrones sean repelidos del canal, éste se hace 
menos profundo y su conductividad disminuye. Se dice que el vgs negativo vacía el canal de sus 
portadores de carga, y este modo de operación (vgs negativo) se denomina modo de vaciamiento 
(o agotamiento). A medida que la magnitud de vgs aumenta en la dirección negativa, se alcanza 
un valor en el cual el canal está por completo vacío de portadores de carga e ip se reduce a cero aun 
cuando Ups todavía se puede aplicar. Este valor negativo de vgs es el voltaje de umbral del MOSFET- 
de canal n del tipo de agotamiento. 

- La descripción anterior sugiere (correctamente) que un MOSFET del tipo de agotamiento se 
puede operar en el modo de enriquecimiento al aplicar un vgs positivo y en el modo de agotamiento 
al aplicar un vgs negativo. Las curvas características ¡p-ups Son semejantes a las del dispositivo de 
enriquecimiento, excepto que V, en el dispositivo de canal n de agotamiento, es negativo. 

En la figura 5.20(a) se ilustra un símbolo de circuito para el MOSFET de canal n del tipo de 
agotamiento. Este símbolo difiere del dispositivo del tipo de enriquecimiento en sólo un aspecto: 

- la recta vertical que representa el canal es sólida, lo que significa que existe un canal físico. Cuando 
el cuerpo (B) se conecta a la fuente (S), se puede usar el símbolo simplificado que se muestra en la 
figura 5.20(b). Este símbolo difiere del correspondiente para el dispositivo de enriquecimiento en 
que se incluye un área sombreada para denotar el canal implantado. 


D ; ,D 
y Fig. 5.20 (a) Símbolo de circuito para 
| B G o— el MOSFET del tipo de agotamiento de 
G canal n. (b) Símbolo simplificado de cir- 
cuito para el caso en que el sustrato (B) 
i S esté conectado a la fuente (S). 
i S 


(a) (b) 


Las curvas características ¡p-Ups de un MOSFET de canal n del tipo de agotamiento, para el 
que V, = —4 V y k, (WIL) = 2 mA/V?, aparecen en la figura 5.21(b). Aun cuando estas curvas 
características no muestran la dependencia de ip con respecto a ups en saturación, existe tal depen- 
dencia y es idéntica al caso para el dispositivo del tipo de enriquecimiento. Observe que debido a 
que el voltaje de umbral V, es negativo, el NMOS de agotamiento opera en la región del triodo 
mientras el voltaje de dren no exceda el voltaje de compuerta en más de |V]. Para que opere en 
saturación, el voltaje del dren debe ser mayor que el voltaje de compuerta en por lo menos |V; volts. 
En la gráfica de la figura 5.22(a) se muestran los niveles relativos de los voltajes terminales del 
transistor NMOS de'agotamiento para las dos regiones de operación. l 

En la figura 5.21(c) se muestran las curvas características ¡p-Ugs en saturación, indicando el 
modo de operación tanto de agotamiento como de enriquecimiento. 


394 


378 TRANSISTORES DE EFECTO DE CAMPO (FET) 


ip (mA) 


Modo de 
enriquecimiento 


Modo de 
agotamiento 


ups È vos — V, 


(a) 


Fig. 5.21 Curvas características de co- . 
rriente contra voltaje de un MOSFET 
del tipo de agotamiento de canal n, para 


a) a 
m + W — - -— — 
el que V, = 4 V y k, y =2mA/N”: > 3-2-10 1 2 -uos (V) 
(a) transistor con polaridades de corrien- V, 
te y voltaje indicadas; (b) curvas caracte- 
rísticas ip-Ups; (€) curva característica (c) 


ip-Ugs en saturación. 


ip (mA) 
Región j 
Modo E Región de saturación ————> 
vos © vos — V, / ups = Ucs — Y, 
36 Us = +2 V (V; T 6) 
l 
32 F 
28 7 vps = vgs — V, 
24 Ugs = +1 V (V: + 5) 
/ . 
20 / 
/ 
loss. 16—— AR us =0V (V, + 4) 
12 y | ; 
8 uws =-1V (V,+23) 
/ l 
4 - us = -2V (V, +2) 
eeart r rrr es = 3V V+) 
0 2 4 6 8 10 LA M è mV 


q ugs S —4 V (V) 
©) 
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Voltaje | 


Saturación i 
Fig. 5.22 Niveles relativos de voltajes 


D terminales de un transistor NMOS del 


Z a fiva f tipo de agotamiento, para operación en 
G la. 


Triodo las regiones del triodo y de saturación. 
El caso que se muestra es para operación 
s ' l en el modo de enriquecimiento (Ugs es 
l Iv, l positivo). 
Umbral ——_—_— 


. Las curvas características de corriente contra voltaje del MOSFET del tipo de agotamiento se 
` describen por medio de las ecuaciones dadas en la sección anterior para el dispositivo de enrique- 
cimiento excepto que, para un dispositivo de canal n de agotamiento, V, es negativo. 

Un parámetro especial para el MOSFET de agotamiento es el valor de la corriente de dren 
obtenida en saturación con vos = 0. Ésta se denota como 1pss y aparece en la figura 5.21(b) y (c). Se 
puede demostrar que 

Ds= EN (531) 

Los MOSFET del tipo de agotamiento se pueden fabrican en el mismo chip de circuito integrado 

. como los dispositivos del tipo de enriquecimiento, resultando circuitos con mejores característi- 
cas, como se demostrará én una sección posterior. j 

En líneas anteriores hemos estudiado sólo dispositivos de canal n de agotamiento. Los 
transistores PMOS de agotamiento se fabrican en forma discreta y operan de manera muy semejante 
a sus similares de canal n, excepto que las polaridades de todos los voltajes (incluyendo V;) están 
invertidas. Del mismo modo, en un dispositivo de canal p, ip fluye de fuente a dren, entra por el 
terminal de la fuente y sale por el terminal del dren. Como resumen, en la figura 5.23 se muestran 
las curvas características ip-Ugs de los MOSFET de enriquecimiento y agotamiento de ambas 
polaridades (operando en saturación). 


ip 


Enriquecimiento Agotamiento Agotamiento Enriquecimiento 
de canal p de canal p de canal n de canal n 


0 Ugs 


Fig. 5.23 Trazos de las curvas características ¡p-Ugs para los MOSFET de los tipos de enriquecimiento y 
agotamiento, de ambas polaridades (operando en saturación). Nótese que las curvas características cortan el 
eje vgs en V,. También obsérvese que se muestran valores de |V, un poco diferentes para dispositivos de 
canal n y de canal p. 
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A IES 
. 


: Ejercicios E 
4 5.9 Para un transistor NMOS del tipo de agotamiento con V,=-2 V y k; TAE 2 mA/V?, encuentre el vps minimo k 
E ` . ; E 
E necesario para operar en la región de saturación cuando vgs = +1 V. ¿Cuál es el correspondiente valor de ip? 3 
Resp. 3 V; 18 mA è 

bi 

i . ge E 

¿ 5.10 El MOSFET del tipo de agotamiento de la figura ES.10 tiene k, > 4 mA/V? y V,=-2 V. Despreciando el E 
efecto de vps sobre ip en la región de saturación, halle el voltaje que aparecerá en el terminal de la fuente. ; 
E : 
E i 
k Ñ 
f. +5 V 6 
E E 
f ¿ 
E = Fig. E5.10 4 
£ Ri 
E A 
3 Resp. +1V : 
$ 5.11 Encuentre i como función de v para el circuito de la figura ES.11. Desprecie el efecto de vps sobre ip en la región | 
5 de saturación. 5 
: v Fig. E5.11 : 
? Resp. isg E -vp-}v para vs- itg E V?, para v2 Y, E 
E L 2 2 “L E 
ARANA ETE EE EENES RA AAA 


5.4 CIRCUITOS CON MOSFET EN CD 


Habiendo estudiado las curvas características de corriente contra voltaje de los MOSFET, ahora 
consideramos circuitos en los que sólo hay presentes cantidades de cd, Específicamente, presenta- 
remos una serie de ejemplos de diseño y análisis de circuitos de MOSFET a cd. 
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EJEMPLO 5.1 


Diseñe el circuito de la figura 5.24 de modo que el transistor opere a Jp= 0.4 mA y Vp = +1 V. El 
transistor NMOS tiene V,= 2 V, 1,,Coz = 20 pA/V?, L= 10 pm, y W= 400 um. Desprecie el efecto 
de la modulación de la longitud del canal (es decir, suponga que A = 0). 


Vop =+5V 


lp 
Rp 
Vo 


Fig. 5.24 Circuito para 
el ejemplo 5.1. 


"h 


Vss = -5V 


SOLUCIÓN 


Como Vp = 1 V significa operación en la región de saturación, utilizamos la expresión de ip de la 
región de saturación para determinar el valor pedido de Ves, 


1 W 
lo = 5 PaCo g (Vos vy 
1 2 400 
0.4=>7x20x 10? x =p Vos-2* 


Esta ecuación produce dos valores para Vos, 1 V y 3 V. El primero no tiene sentido físico puesto 
- que es menor que V, por lo tanto, Vas = 3 V. Por consulta de la figura 5.24 observamos que la 
compuerta está a potencial de tierra; entonces, la fuente debe estar a —3 V, y el valor pedido de Rs 
se puede determinar con 
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EJEMPLO 5.2 


¿  Diseñe el circuito de la figura 5.25 para obtener una corriente Jp de 0.4 mA. Encuentre el valor 
«sé pedido para R y encuentre el voltaje de cd Vp. Haga que el transistor NMOS tenga V,=2 V, py Cor = 
20 A/V?, L= 10 um y W = 100 um. Haga caso omiso del efecto de modulación de la acid del 
canal (esto es, suponga que A=0). 


Vop = +10 V 


Fig. 5.25 Circuito para 
Vo el ejemplo 5.2. 


SOLUCIÓN 


En vista de que Vpg = 0, el FET opera en la región de saturación. Entonces, 
1 W 
lo E a HnCox I (Vas - VY 
== 1 eoa 00/10XV as — 2} 


- de donde resultan dos valores para Vcs que son 4 y 0. El segundo valor obviamente no tiene sentido 
- físico porque es menor que V,. Por lo tanto, Vos = 4 V, y el voltaje de dren será 
Vo =+4 V 
El valor pedido para R se puede hallar como sigue: 


Voo = Vo 
lp 


R= 


_10-4_ 
TA 15kQ 


EJEMPLO 5.5 


Diseñe el circuito de la figura 5.26 para establecer un voltaje de dren de 0.1 V. ¿Cuál es la resistencia 
eficaz entre dren y fuente en este punto de operación? Sea V,=1 V y k(W/L) = 1 mA/V?. 
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y Fig. 5.26 Circuito para 
Vp= +0.1V el ejemplo 5.3. 


Como el voltaje de dren es menor que el voltaje de compuerta en 4.9 V y V,= 1 V, el MOSFET está 
operando en la región del triodo. Entonces, la corriente /p está dada por 


lp=1 x|5-19x0 -4 xom] 


; 2 
=0.395 mA 
X El valor pedido para Rp se puede hallar como sigue: 
2 3 T RoE Voo-Vp -> 
ME EEN 
aog ANa 


(Obviamente, en un problema de diseño práctico se selecciona el valor estándar más cercano 
disponible, por ejemplo, para resistores del 5%, en este caso, 12 kQ; véase el apéndice H.) La 
resistencia eficaz de dren a fuente se puede determinar como sigue: 


Analice el circuito que se muestra en la figura 5.27(a) para determinar los voltajes en todos los 
nodos y las corrientes en todas las ramas. Sea V, = 1 V y k.(W/L) = 1 mA/V?. Desprecie el efecto 
de modulación de longitud de canal (es decir, suponga A = 0). 


Como la corriente de compuerta es cero, el voltaje en la compuerta está determinado simplemente 
por el divisor de voltaje formado por los dos resistores de 10 MQ 


10 


ATA TS 


+5 V 
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EJEMPLO 5.6 


Se requiere que el MOSFET de agotamiento del circuito de la figura 5.29 alimente al resistor 
variable Rp con una corriente constante de 100 pA. Si k; =20 A/V? y V,=-1 V, encuentre la razón 
= WIL pedida. También encuentre los límites que Rp pueda tener mientras la corriente que por ella 
circula permanezca constante en 100 uA. Suponga A=0. 


Fig. 5.29 Circuito para 
el ejemplo 5.6. 


SOLUCIÓN 


Como los transistores de agotamiento conducen para vos = 0, el MOSFET de este circuito estará 
conduciendo. Para conducir una corriente constante Ip mientras Rp varía (y por lo tanto varía Rp), 
el MOSFET debe estar operando en el modo de saturación y debe tener un bajo valor de A (aquí 
A = 0). Con el transistor en saturación, 


1,,W 
lo= 27 hy Vos- y 
Entonces, 
E A. 2 
100 a AL [0 - ()] 


que resulta en 


SS 


El modo saturado de operación se mantendrá para 
Vos 2 Vas -V,=0-(-1)=1 
Esto es, 
Vo21V 
Voo- Y, Dmin 


5- 
Ahora, como Vp = Vpp — Roly, el máximo valor permisible de Rp será Romix 7 EE eS = GT 
D A 


= 40 KQ. Por lo tanto, Rp puede variar entre 0 y 40 KQ. 
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EJEMPLO 5.7 


Diseñe el circuito de la figura 5.30 para establecer un voltaje de cd de +9.9 V en la fuente. En este 
ý< punto de operación, ¿cuál es la resistencia eficaz entre fuente y dren del transistor? Sea V, = —1 V 
2.2 y kWIL)=1 mA/V?. 


+10 V 


- Fig. 5.30 Circuito para 
+99 v  elejemplo 5.7. 


SOLUCIÓN 


Aquí, Vs es menor que Vp en sólo 0.1 V, que es menor que el |V,] pedido para operación en la región 
de saturación. Por lo tanto, el transistor NMOS del tipo de agotamiento está operando en la 
región del triodo con Vps = 0.1 V y Ves = 0 V. Entonces, la corriente Zp de dren está dada por, 


ig 1o=1[(0-(-1)x01 -Lxo0| 
=0.1 mA 


Seleccionamos Rp de acuerdo con 


9.9 V 


Ro= ima 7 99X09 =100 KO 


La resistencia eficaz de fuente a dren es 


Ejercicios 


5.12 Para el circuito diseñado en el ejemplo 5.1, halle el máximo valor que Rp pueda tener mientras el MOSFET 
permanezca en saturación. 


Resp. 17.5 kQ 
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5.13 Considere el circuito de la figura 5.25, que está diseñado en el ejemplo 5.2 (que se debe consultar antes de `} 7 

resolver este problema). Sea Vp el voltaje aplicado a la compuerta de otro transistor Q}, como se muestra en la fi igura : 
ES.13. Suponga que Q; es idéntico a Q,. Encuentre la corriente de dren y voltaje de O». (Suponga A = 0.) 


Voo = 10 V 


Ra = 10 KQ R Fig. E513 


Q2 Qı 


Resp. 0.4 mA; +6 V 


5.14 Considere el circuito de la figura 5.26, que se diseñó en el ejemplo 5.3. Si el valor de Rp es el doble del hallado : 
x + enel ejemplo 5.3, encuentre los nuevos valores de Vp, Ip y rps- 


Resp. 0.05 V; 0.2 mA; 250 Q 

D5.15 Considere el circuito de la figura 5.27(a) con nuevos valores para los resistores. Diseñe el circuito para obtener 
aproximadamente 4 V en la compuerta, una corriente de dren de alrededor de 1 mA, y un voltaje de dren de unos 4 V. - 
El transistor tiene V, = 2 V, K(W/L) = 2 mA/V? y A=0. 2 

Resp. Los posibles valores para Rg, y Rcz son 6.2 MQ y 3.9 MQ, respectivamente; Rs = 820 Q; Rp= 5.6 kQ. (Nótese . 
que éstos son valores estándar para resistores de 5% de tolerancia; véase el apéndice H. £l resultado es un voltaje de 
compuerta de 3.86 V, una corriente de dren de 1.03 mA y un voltaje de dren de 4.23 V.) 

5.16 Analice el circuito de la figura ES.16 para determinar Ip y Vp. El MOSFET de agotamiento tiene V, = -1 V, 
k (WIL) =1ma/V? y A=0. 

+10 V 


32 KQ 


Fig. E5.16 
10 MO 4x0 


Resp. 0.125mA;6V 
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5.5 EL MOSFET COMO AMPLIFICADOR 


En esta sección estudiamos la operación del MOSFET como amplificador, lo que hacemos 
considerando el circuito conceptual de amplificador que se muestra en la figura 5.31. Utiliza un 
MOSFET de enriquecimiento polarizado al aplicar un voltaje Vgs de cd (ilustrado como batería), y 
con la señal de entrada que se va a amplificar, Ugs, superpuesta sobre Ves. El voltaje de salida se 
toma en el dren. Éste no es un circuito práctico por dos razones: 


1: Lapolarización del MOSFET con una batería Vcs por separado, obviamente, nó es práctica. 
Las distribuciones prácticas de polarización se estudian en la sección siguiente. 


2. Unresistor Rp se utiliza en el circuito del dren. Como la mayor parte de los amplificadores 
con MOSFET se fabrican en forma de circuito integrado en donde los resistores son 
difíciles de obtener, se usan transistores MOS como dispositivos de carga; esto se muestra 
en una sección subsiguiente. 


Por ahora, sin embargo, el circuito de la figura 5.31 servirá para ilustrar la base de la operación del 
MOSFET como amplificador. 


Cálculo del punto de polarización de cd 
Para operar el MOSFET como amplificador, debe polarizarse en un punto en la región de saturación. 
Esto es análogo al caso del BJT (capítulo 4) en donde se obtiene operación de amplificador al 


polarizarlo en la región activa. Para hallar la polarización.de cd o punto de operación del MOSFET 
de la figura 5.31, fijamos la señal de:entrada vgs en cero y hallamos la corriente de dren de cd con 


1, W 
lo=> ki y Vos v? (5.32) 


en donde hemos despreciado la modulación de longitud de canal (es decir, hemos supuesto A=0). 
El voltaje de cd en el dren, Vps o simplemente Vp (ya que S está a tierra), será 


Vp = Vpop — Rplo (5.33) 


Voo 


2 Fig. 5.31 Circuito conceptual uti- 


lizado para estudiar la operación del 
MOSFET como amplificador. 
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Para asegurar operación en la región de saturación, debemos tener 
Vo> Vos- V, 


Además,como el voltaje en el dren tendrá una componente de señal superpuesta sobre Vp, Vp tiene 
que ser suficientemente mayor que (Vos — V,) para considerar la oscilación necesaria de señal. En 
breve veremos con más profundidad este punto. 


La corriente de señal en el terminal del dren 

A continuación, considere la situación con la señal de entrada vg aplicada. El voltaje total 
instantáneo de compuerta a dren será 
Uas = Vas + Ugs 7. (5.34) 


que resulta en una corriente instantánea de dren ip, 


=k E Watu- v) | 
(5.35) 
W g 


Es VA Es Ve kZ u 


El primer término del lado derecho de la ecuación (3.35) se puede reconocer como la corriente Jp 
de cd de polarización (ecuación 5.32). El segundo término representa una componente de corriente 
que es directamente proporcional a la señal de entrada Ugs. El tercer término es una componente de 
corriente que es proporcional al cuadrado de la señal de entrada. Esta última componente es 
indeseable porque representa una distorsión no lineal. Para reducir la distorsión no lineal introdu- 
cida por el MOSFET, la señal de entrada debe mantenerse pequeña para que 


1,7 W 
eT% < kı T Vos VWs 


que resulta en 
Ugs K UV gs — V) (5.36) 


Si se satisface esta condición a pequeña señal, podemos despreciar el último término de la ecuación 
(5.35) y expresar ip como 


lo = lp+ ig (5.37) 


donde 
=hF E Vos — VYVgs 
El parámetro que relaciona i4 y Us es la transconductancia g,, del MOSFET, 
Em = z = ki~ q Va- V.) , - (5.38) 


En la figura 5.32 se presenta una interpretación gráfica de la operación a pequeña señal del 
amplificador MOSFET de enriquecimiento. Nótese que g,, es igual a la pendiente de la curva 
característica ¡p-Ugs en el punto de polarización 


405 


- 5.5 ELMOSFET COMO AMPLIFICADOR 391 


Un segmento Pendiente = g,, 


casi lineal 
a la 


Iph======--3 


VGS 


Fig. 5.32 Operación del amplificador MOSFET de enriquecimiento a pequeña señal. 


dip 


a En = ducs 


(5.39) 


Vas = Vos 


Ésta es la definición formal de g„y se puede demostrar para obtener la expresión dada en la ecuación 
(5.38). 


Ganancia de voltaje 
Regresando al circuito de la figura 5.31(a), podemos expresar el voltaje total instantáneo de dren 
Up como sigue: : 
vp = Vop— Roip 
Bajo la condición de pequeña señal, tenemos 
up = Von — Rollo + ia) 
que se puede escribir también como 
Up = Vp — Rpia 
Entonces, la componente de señal del voltaje de dren es 
Va = —i4Rp = -8mRDUgs 


que indica que la ganancia de voltaje está dada por 


2 = -gno (5.40) 


Us 
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UGs 


Y < UVos — V) 


(8mRp) K 


UDmin = VGmáx — V, 


0 t 


Fig. 5.33  Voltajes totales instantáneos Ugs y Up para el circuito de la figura 5.31. 


El signo menos de la ecuación (5.40) indica que la señal de salida y, está 180° fuera de fase 
con respecto a la señal de entrada vgs. Esto se ilustra en la figura 5.33, que muestra Yg y Up. La señal 
de entrada se supone que tiene una onda triangular con una amplitud mucho menor que 2(Vgs-— V,), 
la condición a pequeña señal de la ecuación (5.36), para asegurar operación lineal. Para operación 
en la región de saturación en todo momento, el mínimo valor de vp no debe caer debajo del valor 
correspondiente de ug en más de V,. Del mismo modo, el máximo valor de vp debe ser menor que 
Vop; de otro modo, el FET entraría en la región de corte y los picos de la onda de señal de salida 
estarían recortados. 


Separación del análisis de cd y el análisis de señal 


Del análisis precedente, vemos que bajo la aproximación a pequeña señal, las cantidades de señal 
están superpuestas sobre cantidades de cd. Por ejemplo, la corriente total de dren ip es igual a 
la corriente Jp más la corriente de señal i4, el voltaje total de dren vp = Vp + va, etc. Se deduce que 
el análisis y el diseño se pueden simplificar en gran medida si se separan los cálculos de cd o 
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polarización de los cálculos de pequeña señal. Esto es, una vez que se haya establecido un punto 
estable de operación de cd y se hayan calculado todas las cantidades de cd, podemos entonces 
efectuar análisis de señal haciendo caso omiso de las cantidades de cd. 


"Modelos de circuito equivalente a pequeña señal 


Desde el punto de vista de la señal, el FET se comporta como una fuente de corriente controlada 
por voltaje. Acepta una señal U; entre compuerta y fuente y proporciona una corriente gmUgs en el 
_ terminal del dren. Laresistencia de entrada de esta fuente controlada es muy alta, idealmente infinita. 
‘La resistencia de salida, es decir, la resistencia que mira hacia el dren, también es muy alta y hemos 
"supuesto hasta-ahora que es infinita. Reùniendo todo esto, llegamos al circuito de la figura 5.34(a), 
que representa operación a pequeña señal del MOSFET y es entonces un modelo a pequeña señal 
o un circuito equivalente a pequeña señal. 

En el análisis de un circuito amplificador con FET, el FET se puede sustituir por el modelo de 
circuito equivalente que se muestra en la figura 5.34(a). El resto del circuito permanece sin cambio 
excepto que las fuentes ideales de voltaje de cd constante son sustituidas por cortocircuitos. Éste es un 
resultado del hecho de que el voltaje en los terminales de una fuente ideal de voltaje de cd constante no 
cambia y, por lo tantó, siempre habrá una señal de cero voltaje en los terminales de una fuente de voltaje 
de cd constante. Aplica un doble enunciado para fuentes de corriente de cd constante, es decir, la 
corriente de señal de una fuente ideal de corriente de cd constante siempre será cero y, por lo tanto, una 
fuente ideal de corriente de cd constante se puede sustituir por un circuito abierto en el circuito 

' equivalente a pequeña señal del amplificador. El circuito resultante se puede usar entonces para efectuar 
cualquier análisis requerido de señal, por ejemplo calcular la ganancia de voltaje. 

El defecto más serio del modelo a pequeña señal de la figura 5.34(a) es que supone que la 
corriente de dren en saturación es independiente del voltaje de dren. De nuestro estudio de las curvas 
características del MOSFET en saturación, sabemos que la corriente de dren de hecho depende de 
Ups de una manera lineal. Esta dependencia fue modelada por una resistencia finita r, entre dren y 
fuente, cuyo valor está dado aproximadamente por 


r 22 (5.41) 


qe (6) 


Fig. 5:34 Modelos de pequeña señal para el MOSFET: (a) despreciando la dependencia de ip sobre Ups 
en saturación (efecto de modulación de longitud de canal); y (b) incluyendo el efecto de modulación de 
longitud de canal, modelado por la resistencia de salida r, = |Vql/Ip. 
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donde V; = 1/A es un parámetro de MOSFET que está especificado o se puede medir. Típicamente, 
ro está entre 10 y 1000 kQ. Se deduce que la precisión del modelo a pequeña señal se puede mejorar 
si se incluye r, en paralelo con la fuente controlada, como se muestra en la figura 5.34(b). 

Es importante observar que los parámetros gm y ro del modelo a pequeña señal dependen del 
punto de polarización de cd del FET. 

Regresando al amplificador de la figura 5.31(a), encontramos que al sustituir el MOSFET c con 
el modelo a pequeña señal de la figura 5.34(b) resulta en la expresión de ganancia de voltaje 


Le = gakRoliro) a ? (5.42) 


Entonces, la resistencia finita de salida r, resulta en una reducción en la magnitud de la ganancia 
de voltaje. 

Aun cuando el análisis anterior se realice e en un transistor NMOS en modo de A E TEN 
los resultados aplican igualmente bien a dispositivos PMOS (con k; sustituido con k;) y a los 
MOSFET en modo de agotamiento. En particular, los modelos de circuito equivalente de la figura 
5.34 aplican a cualquier MOSFET. Nótese también que el circuito equivalente de la figura 5.34(b) 
es idéntico al modelo híbrido 7 del BJT [figura 4.33(a)], excepto que para el MOSFET r, = co porque 
la corriente de compuerta es cero. 


La transconductancia gm 


Ahora veremos más de cerca la transconductancia del MOSFET dada por la ecuación (5.38), que 
aquí repetimos como - 


En = K(WILXV Gs — V) (5.43) 


Esta relación indica que g,, es proporcional al parámetro de transconductancia del proceso k; = pCa 
y a la razón W/L del transistor MOS; por lo tanto, para obtener una transconductancia relativamente 
grande, el dispositivo debe ser corto y ancho. También observamos que para un dispositivo dado, 
la transconductancia es proporcional al voltaje en exceso o eficaz, V¿g= Vos — V,, la cantidad en la 
que el voltaje de polarización Vcs excede al voltaje de umbral V,. Nótese, sin embargo, que aumentar 
Em al polarizar el dispositivo a un Vgs man tiene la desventaja de reducir la oscilación de señal de 
voltaje permisible en el dren. 

Otra expresión útil para gm se puede obtener al sustituir por (Vas — V,) en la ecuación (5.43) con. 


(de la ecuación 5.32): 
k, (WIL) * 


gn = Nk: NIE Nip (5.44) 
Esta expresión muestra que: l 


1. Para un MOSFET dado, g„ es proporcional a la raíz cuadrada de la corriente de cd de 
polarización. 
2. A una corriente dada de polarización, g„ es proporcional a VW/L. 
En contraste, la transconductancia del transistor de unión bipolar (BJT) estudiado en el capitulo 4 


es proporcional a la corriente de polarización y es independiente del tamaño físico y geometría del 
dispositivo. 
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Para obtener algún conocimiento de los valores de g,, obtenidos en los MOSFET consideremos 
un dispositivo de circuito integrado que opera a /¿=1 mA y que tiene k, =20 A/V ? La ecuación 
(5.44) muestra que para W/L= 1, Zn = 0.2 mA/V, mientras que un dispositivo para el que W/L= 100 
tiene g,, = 2 mA/V. En contraste, un BJT que opere a una corriente de colector de 1 mA tiene una 

= 40 mA/V. 

Otra útil expresión para g,, del MOSFET se puede obtener al sustituir por k,(W/L) en la ecuación 
(5.43) con 2Ip(Ves— V}: 


O 
E Y, : Wes- VIA 


(5.45) 


Entonces, Zm es la EEA entre la corriente de polarización de cd y la mitad del voltaje eficaz V= i 
Vos — Y, Esta expresión está en una forma muy semejante a la del BJT donde gn = 1/V,. Hay, sin 
embargo, una diferencia importante: mientras que V7 es de unos 25 mV, los valores prácticos para 
(Vas — V)/2 son por lo menos 0.1 V o semejantes. Por lo tanto, de nueva cuenta, vemos que gm del 
BJT es mucho más alta que la del MOSFET. Sin embargo, a pesar de su baja Zm, los MOSFET tienen 
muchas otras ventajas, incluyendo alta impedancia de entrada, pequeño tamaño, baja disipación de 
potencia y facilidad de fabricación. 


EJEMPLO 5.8 


En la figura 5.35(a) se ilustra un amplificador MOSFET discteto, del tipo de enriquecimiento, en 
el que la señal de entrada v; está acoplada a la compuerta por medio de un condensador de alta 
capacidad, y la señal de salida en el dren está acoplada a la resistencia de carga R, por medio de 
otro condensador de alta capacidad. Deseamos analizar este circuito amplificador para determinar 
su ganancia de voltaje a pequeña señal y su resistencia de entrada. El transistor tiene V, = 1.5 V, 
K(WIL) = 0.25 mA/V? y V, = 50 V. Suponga que los condensadores de acoplamiento son suficien- 
temente grandes para actuar como cortocircuitos a las frecuencias de interés de la señal. 


"SOLUCIÓN. 


Primero evaluamos el punto de operación de cd como sigue: 
h= 5 X 0.25(Ves - 1.5} (5.46) 


donde, para mayor sencillez, hemos despreciado el efecto de modulación de la longitud del canal. 
Como la corriente de cd de la compuerta es cero, no habrá caída de voltaje de cd en Rg; entonces, 
Vas = Vo, que, cuando se sustituye en la ecuación (5.46), resulta 


lp =0.125(Vp - 1.5% (5.47) 
También, 
Vo = 15 — Rolo = 15 — 107p : (5.48) 
Al resolver las ecuaciones (5.47) y (5.48) juntas resulta 
Ip=1.06mA y Vp=4.4V 


(Nótese que la otra solución a la ecuación cuadrática no es físicamente significativa.) 
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+15 V 


(b) 
Fig. 5.35 Ejemplo 5.8: (a) circuito amplificador; (b) modelo de circuito equivalente. 
: El valor de g,, está dado por 
W y 
Em = ku L Vos sx A) 
= 0,25(4.4 — 1.5) = 0.725 mA/V 


La resistencia de salida r, está dada por 


i a En la figura 5.35(b) se muestra el circuito equivalente del amplificador, a pequeña señal. Como Ro 
z, es muy grande (10 MO), la corriente que pasa por ella se puede despreciar en comparación con la 
de la fuente controlada g.,Uzs, haciendo posible que escribamos el voltaje de salida 


Vo = —EmUg [Ro Rillo) 
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Como vgs = v,, la ganancia de voltaje es 
Vo 
pr == —2m(Rp/lR,Hro) 


=-0.725(10//10//47) = -3.3 VV 
Para evaluar la resistencia R, de entrada, observamos que la corriente de eritrada i, está dada por 


i; = (U; — v)/Ro 


U; _43u, 
=E {1 — (-3.3)] = za 
Por lo tanto, 
_ Ui = Ro 10 a 
Ria = 37237123 2.33 MQ 


El modelo T del circuito equivalente 


Por medio de una simple transformación de circuito es posible desarrollar un modelo alternativo 
de circuito equivalente para el MOSFET. El desarrollo de este modelo, conocido como modelo T, 
se ilustra en la figura 5.36. En la figura 5.36(a) aparece un circuito equivalente estudiado antes sin 
r. En la figura 5.36(b) hemos agregado una segunda fuente de corriente ZmUgs en serie con la fuente 
controlada original. El recientemente creado nodo de circuito, marcado como X, está unido al 
terminal de compuerta G en la figura 5.36(c). Observe que la corriente de compuerta no cambia, es 
decir, permanece igual a cero, y así esta conexión no altera las curvas características terminales. 
Ahora observamos que tenemos una fuente controlada de corriente g„Ugs conectada en paralelo con 
su voltaje uz, de control. Podemos sustituir esta fuente controlada por una resistencia mientras ésta 
tome una corriente igual que la fuente. (Véase el teorema de absorción de fuente en el apéndice E.) 
Entonces, el valor de la resistencia es Ugs ZnUgs = 1/2, Esta sustitución se muestra en la figura 
5.36(d), que describe el modelo alternativo. Observe que ¡, es todavía cero, i¿= gmUgs, € is = Ug(1/8m) 
= 8m/Ugs» todas iguales como en el modelo original de la figura 5.36(a). 

El modelo de la figura 5.36(d) muestra que la resistencia entre compuerta y fuente viendo hacia 
la fuente es 1/g,.. Esta observación y el modelo T resultan útiles en algunas aplicaciones. Nótese 
que la resistencia entre compuerta y fuente, viendo hacia la compuerta, es infinita. 

Al desarrollar el modelo T no incluimos r,. Si se desea, esto puede hacerse al incorporar, en el 
circuito de la figura 5.36(d), una resistencia », entre dren y fuente, como se muestra en la figura 
5.37. Finalmente, debe observarse la similitud del modelo T MOSFET con la del BJT (figura 4.274). 


Modelo del efecto del cuerpo 


Como se mencionó en la sección 5.2, el efecto del cuerpo ocurre en un MOSFET cuando el sustrato 
no está unido a la fuente, pero está conectado a la fuente de alimentación más negativo del circuito 
integrado. Entonces, el sustrato (cuerpo) estará a tierra de señal, pero como la fuente no lo está, se 
forma un voltaje de señal vs entre el cuerpo (B) y la fuente (S). En la sección 5.2, se mencionó que 


o NS meern om ran 
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0 peo» 


Fig. 5.38 Modelo a pequeña señal de circuito equivalente de un MOSFET en el que el cuerpo no está 
conectado a la fuente. . 


el sustrato actúa como una “segunda compuerta” para el MOSFET. Entonces, la señal vs da lugar 
a una componente de dren a fuente que escribiremos como g.4Ues, donde gms es la transconductan- 
cia del cuerpo (o de la mano), definida como 
di i ; 
Emb = don vas = Constante (5.49) 
Ups = constante 

Si recordamos que ip depende de vgs por medio de la dependencia de V, sobre Vgs, las ecuaciones 
(5.18), (5.30) y (5.38) se pueden usar para obtener 


Emb T X Em (5.50) 
donde ; 
PE: A EA 
XE Wa Np Va e20 


Tipicamente el valor de X está entre 0.1 y 0.3. l á 

En la figura 5.38 se muestra el modelo MOSFET aumentado para incluir la fuente controlada 
£mbUs que modela el efecto del cuerpo. Éste es el modelo que debe usarse siempre que el sustrato 
no se encuentre conectado a la fuente. 


Ejercicios 


5.17 Para el amplificador de la figura 5.31, sea Vpp = 5 V, Ro = 10 KQ, V,=1V, k;=20 pA/V?, W/L=20, Vgs=2 V 

y A=0. (a) Encuentre la corriente de cd Ip y el voltaje de cd Vp. (b) Encuentre gm. (c) Encuentre la ganancia de voltaje. 
(d) Si Vgs = 0.2 sen ut volts, encuentre vg suponiendo que se cumple la aproximación a pequeña señal. ¿Cuáles son los 
valores mínimo y máximo de vp? (e) Utilice la ecuación (5.35) para determinar las diversas componentes de ip. Usando 

la identidad (senut =1 -i cos 2wt), demuestre que hay un ligero desplazamiento en Zp (¿de cuánto?) y que hay una ; 
componente de segunda armónica (es decir, una componente con frecuencia 2w). Exprese la amplitud de la componente - 
de la segunda armónica como porcentaje de la amplitud de la fundamental. (Este valor se conoce como distorsión de 
segunda armónica.) 


Resp. (a) 200 yA, 3 V; (b) 0.4 mA/V, (c) 4 V/V; (d) va = —0.8 sen ut volts; (e) ip = (204 + 80 sen ut — 4 cos 2u1) 
HA, 5% . - 
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5.18 Un transistor NMOS de enriquecimiento tiene 4, Cor =20 pA/V?, WIL = 64, V,=1 V y A=0.01. Encuentre gm 
y r cuando (a) el voltaje de polarización Yos= 2Vy cuando (b) la corriente de polarización Jp = 1 mA. 


Mi SSA 


Resp. (a)1.28 mA/V, 156 kQ; (b) 1.6 mA/V, 100 kQ 


5.19 Un MOSFET de enriquecimiento debe operar a Ip = 0.1 mA y debe tener g» = 1 mA/V. Si k, = 50 pA/V?, A 
encuentre la razón W/L pedida. . 


Resp. 100 


5.20 Si recordamos que 1, = 0.4 4m, encuentre la razón entre el ancho de un transistor PMOS y el ancho de un + 
transistor NMOS, de modo que los dos dispositivos tengan igual g„ para las mismas condiciones de polarización. Los : 
dos dispositivos tienen iguales longitudes de canal y están fabricados con el mismo proceso CMOS. 


Resp. 2.5 
5.21 Para u un transistor NMOS con 24,= -0.6 V, y =0.5 V!? y Y gg = 4 V, encuentre X = Zm 8m- 


Resp. 0.12 


TEE TAN 
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5.6 POLARIZACIÓN EN CIRCUITOS AMPLIFICADORES MOS 


Como se mencionó en la sección anterior, un paso esencial en el diseño de un circuito amplificador 
MOSFET es el establecimiento de un punto apropiado de operación de cd para el transistor. Éste 
es el paso conocido como polarización o diseño de polarización. Un punto apropiado de operación 
de cd o punto de polarización está caracterizado por una corriente 7p de dren de cd estable y que se 
puede pronosticar, así como un voltaje de cd de dren a fuente que asegure operación en el modo de 
saturación para todos los niveles esperados de señal de entrada. 

En la sección 4.10 estudiamos varios métodos para el diseño de polarización de amplificado- 
res discretos con los BJT. Todos estos métodos se pueden emplear para polarizar amplificadores 
MOSFET con componentes discretos. Como el lector ya debe estar familiarizado con estas técnicas, 
y debido a que los amplificadores MOS de circuitos discretos no son muy comunes en la actualidad, 
no repetiremos aquí este material en detalle, sino que, más bien, comentaremos brevemente sobre 
las distribuciones de polarización de circuitos discretos y luego nos concentraremos en el resto de 
esta sección sobre los métodos de polarización empleados en el diseño de amplificadores MOS 
de circuitos integrados. 


5.6.1 Polarización de amplificadores MOSFET discretos 


En la figura 5.39 se ilustran cuatro circuitos para polarizar el MOSFET en diseño de circuitos 
discretos. En comparación con sus similares en el caso de los BJT, las redes de polarización de la 
figura 5.39 son un poco más fáciles de diseñar porque la corriente de compuerta es Iç = 0. Por otra 
parte, Vcs varía entre dispositivos mucho más que Vgg en los BJT, que por lo general cae en un 
margen estrecho. 
El circuito de la figura 5.39(a) es el circuito clásico empleado cuando se utiliza una sola fuente 

de alimentación. El divisor de voltaje Rg,, Roz establece un voltaje fijo en la compuerta, y en la 
fuente se conecta un resistor Rsde autopolarización. Como Is = 0, Rgı y Ro: se pueden seleccionar de 
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Vop ar Vop 


Fig. 5.39 Circuitos para polariza- 
ción del MOSFET en amplificadores 
de componentes discretos: (a) circui- 
to clásico que utiliza un voltaje fijo 
en la compuerta y un resistor Rs de 
autopolarización; (b) versión simpli- 
ficada de (a) posible cuando se dis- 
pone de dos fuentes de alimentación; 
(c) un circuito sencillo y elegante que 

Rp utiliza una fuente de corriente cons- 

0 tante; (d) circuito de fuente común 

Rp e con retroalimentación resistiva usan- 
do un resistor Ro. 


(a) 


(c) . (®) 


un valor muy grande (del orden de MQ), lo que permite que la resistencia de entrada presentada por 
el amplificador a una fuente de señal (capacitivamente acoplada a la compuerta) sea proporcional- 
mente alta (una ventaja en comparación con el caso del BJT). El resistor Rs, como su contraparte Rg 
en el caso del BJT, proporciona retroalimentación negativa que ayuda a estabilizar el valor del 7p. 
Finalmente, Rp se selecciona para ser tan grande como sea posible a fin de obtener alta ganancia pero 
suficientemente pequeña para permitir que la señal deseada oscile en el dren mientras se conserva 
el MOSFET en saturación en todo momento. Nótese que este circuito se analizó en el ejemplo 5.4. 

Cuando se dispone de dos fuentes de alimentación, como es el caso con frecuencia, se puede 
utilizar el circuito de polarización un poco más sencillo de la figura 5.39(b); este circuito se basa 
en el mismo principio que el de la figura 5.39(a). El resistor Rç establece una tierra de cd en la 
compuerta y presenta una alta resistencia de entrada a una fuente de señal que puede ser capaciti- 
vamente acoplada a la compuerta. 
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En la figura 5.39(c) se ilustra un circuito incluso más sencillo y más directo. Aquí, una fuente 
1 de corriente constante alimenta el terminal de la fuente, estableciendo asi Jp = J. En breve 
estudiaremos circuitos con MOSFET que aplican fuentes de corriente constante. Los resistores Re 
y Rp sirven los mismos propósitos que en los dos circuitos previos. 

Finalmente, el circuito de la figura 5.39(d) utiliza un gran resistor Rg de retroalimentación que 
obliga al voltaje de cd en la compuerta a ser igual al del dren (porque /¿= 0). La señal de entrada 
puede ser acoplada capacitivamente a la compuerta y tomar la salida desde el dren, con lo cual 
resulta un simple amplificador de fuente común. Hemos estudiado ese diseño.en el ejemplo 5.8. 
Observe que en, este circuito la oscilación de la señal de salida debe estar limitada en la dirección 
negativa a |V}, porque de otra forma el voltaje de dren cae por debajo de Vgs — Y, y el dispositivo 
sale de la región de saturación. Finalmente, nótese que aun cuando los circuitos de la figura 5.39 
se muestran para el caso de dispositivos de canal n, fácilmente se pueden dibujar circuitos 
complementarios para los MOSFET de canal p. Urgimos al lector que haga esto. 


T AE DAI A A A A A O A A NT 


Ejercicios SN $ 


5.22 Diseñe el circuito de la figura 5.39(b) para un MOSFET que tenga k(W/L) = 0.5 mA/V? y V,= 2 V, y que utilice 

dos fuentes de alimentación de +10 V. Diseñe para Ip = 1 mA y tome en cuenta una oscilación de +2 V de señal en el 

dren. Se requiere que el amplificador presente una resistencia de entrada de 1 MQ a una fuente de señales capacitiva- 
-_ , mente acoplada a la compuerta. Suponga A = 0. 


Resp. R¿=1MO, Rs=6k0Q, Ro=10k0 


5.23 En el circuito diseñado en el ej ercicio 5.22, encuentre el cambio que resulte en la corriente de dren por sustituir 
el MOSFET con otro que tenga Y, = 3 V. 


Resp. -14% 


5.6.2 Polarización en amplificadores MOS de circuitos integrados 


Filosofía básica. Los circuitos de la figura 5.39 no son apropiados para polarizar amplifi- 
cadores de MOSFET que hayan de fabricarse con tecnología de circuitos integrados (IC). Esto se 
debe a que estos circuitos hacen amplio uso de resistores. En el diseño de MOS de circuitos 
integrados, el uso de resistores se desaprueba porque un resistor hasta del más modesto valor 
requiere un área relativamente grande del chip de silicio y, por lo tanto, se considera “costoso” en 
términos de economía de fabricación de los IC, que se basan en el costo de “bienes raíces de silicio”. 
Además, sin más costosos pasos de procesamiento, los valores de resistores de IC muestran grandes 
tolerancias. En contraste, un MOSFET se puede fabricar en un área muy pequeña en el chip de IC, 
y sus parámetros están relativamente bien controlados. Se concluye que la filosofía básica del diseño 
de los IC es reducir al mínimo el número (y, lo que es más importante, el valor total) de resistores, 
utilizando en su lugar transistores que realicen una amplia variedad de funciones necesarias en el 
diseño de circuitos electrónicos. 

Otra razón por la que los circuitos de polarización de la figura 5.39 no son arrei para 
amplificadores de IC, es que los circuitos mostrados anticipan que la fuente de señales de 
entrada estaría capacitivamente acoplada a la entrada del amplificador, que la señal de salida estaría 
capacitivamente acoplada a otra etapa amplificadora o a una carga real, y que se utilizarían 
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Fig. 5.40 Circuito para una fuen- 
te de corriente constante básica de 
MOSFET. 


condensadores de derivación para establecer tierras de ca según sea necesario. De hecho, en el 

` capítulo 4 hemos visto estos métodos utilizados en amplificadores discretos de BJT. Aun cuando 
los condensadores se pueden fabricar en forma de IC, las consideraciones de área de chips limitan 
la capacitancia total en un chip a unos pocos picofarads, o, a lo sumo, a unas pocas decenas de . 
picofarads. Obviamente, esto descarta el uso de grandes condensadores de acoplamiento y deriva- 
ción. De preferencia, se utilizan métodos diferentes en el diseño de amplificadores MOS de IC y 
de BJT, como veremos en secciones y capítulos posteriores. 


La fuente básica de corriente con MOSFET. La polarización de amplificadores 
MOS de IC utiliza fuentes de corriente constante. Específicamente, una corriente constante se 
genera y luego se repite en varios lugares en el IC para obtener corrientes de cd de polarización 
` para las diversas etapas del amplificador. 

En la figura 5.40 se muestra el circuito de una fuente simple de corriente constante de MOS. 
Ei corazón del circuito es el transistor Q}, cuyo dren está en cortocircuito con su compuerta‘ y por 
esto operan en la región de saturación, de modo que 


lp = 1 ka B i (Vas VY | (5.52) 


en donde hemos despreciado la modulación de la longitud del canal (es decir, hemos supuesto À = 
0). La corriente de dren de Q, es proporcionada por Vpp a través de un resistor R (que en algunos 
casos estaría fuera del chip del IC). Como las corrientes de compuerta son cero, 


Von — Vas 
R 


In = lrer = 


(5.53) 


donde la corriente que pasa por R se considera la corriente de referencia de la fuente de corriente y 
se denota por Iger- Dados los valores de parámetros de O, y un valor deseado para rer, las 
ecuaciones (5.52) y (5.53) se pueden usar para determinar el valor requerido para R. 


$ Como esto convierte al transistor de tres terminales en un dispositivo de dos terminales, se dice que el transistor está 
conectado como diodo. Lo anterior se verá con más detalle en la sección 5.7. 
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Ahora consideremos el transistor Q,: tiene el mismo Vgs que Q,, por lo que, si suponemos que 
está operando en saturación, su corriente de dren, que es la corriente de salida Zo de la fuente de 
corriente, será 


lo= Ip= 5 k; B (Vos - V} (5.54) 
2 


en donde hemos despreciado la modulación de la longitud del canal. Las ecuaciones (5.52) a la 
(5.54) hacen posible que relacionemos la corriente de salida Zo con la corriente de referencia Iger, 


lo _ (WILD), 


Zo WD, (5.55) 


Ésta es una relación sencilla y de interés. La conexión especial de Q; y Q, produce una corriente 
de salida Zo que está relacionada con la corriente de referencia /kg» debido a las razones de 
los transistores, es decir, la relación entre Jo € Iger está determinada sólo por la geometría de los 
transistores. En el caso especial de transistores idénticos, lo = Iger, y el circuito simplemente se 
duplica o refleja la corriente de referencia en el terminal de salida. Esto ha-dado al circuito 
compuesto de Q, y O, el nombre de espejo de corriente y se usa independientemente de las razones 
entre las dimensiones del dispositivo. 

En la figura 5.41 se ilustra el circuito de espejo de corriente con la corriente de referencia de 
entrada que, para mayor sencillez, se muestra como si fuese alimentada por una fuente de corriente. 
La ganancia de corriente o razón de transferencia de corriente del espejo de corriente está dada 
por la ecuación (5.55). El lector recordará un circuito similar de espejo de corriente ejecutado con 
unos BJT (véase la figura 4.42b). Finalmente, debe observarse que el circuito de la figura 5.41 es la 
forma básica de circuitos de espejo de corriente; en el capítulo 6 se estudiarán circuitos más 
avanzados de la función de espejo de corriente en tecnologías tanto de MOS como de BJT. Los 
espejos de corriente son bases esenciales en el diseño de amplificadores de circuitos integrados (1C). 


Efecto de Vo sobre lọ. En la descripción anterior de la operación de la fuente de corriente 
de la figura 5.40, supusimos que O, está operando en saturación. Esto es obviamente esencial si O, 


| 
l 
JReF | 


Fig. 5.41 Espejo de corriente bási- 
co con MOSFET. 


Q; Q y 
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lo 


Pendiente = L Fig. 5.42 Curva caracterís- 

Ñ 2 tica de salida de la fuente de 
corriente de la figura 5.40, y el 
espejo de corriente de la figura 
5.41, para el caso de que O, 
esté acoplado a Q;. 


debe alimentar una salida de corriente constante. Para asegurar que O, está saturado, el circuito al 
que el dren de Q, se vaya a conectar debe establecer un voltaje de dren Vo que satisfaga la relación 


Vo Ves-V, (5.56) 


En otras palabras, la fuente de corriente operará de modo correcto para voltajes Vo de sólo |V volts 
debajo de Vos. 

Aun cuando hasta aquí la hemos despreciado, la modulación de la longitud del canal puede 
tener un efecto importante en la operación de la fuente de corriente. Considere, para mayor sencillez, 
el caso de los dispositivos idénticos Q, y-Q;. La corriente de dren de Q,, lo, será igual a la corriente 
en Qhi, rer, sólo al valor de Vo que haga que los dos dispositivos tengan el mismo Vps, es decir, a 
Vo = Vas. Como Vo aumenta arriba de este valor, Jo aumentará según la resistencia incremental de 
salida r,, de Q. Esto se ilustra en la figura 5.42, en la que se muestra 7o contra Vo. Observe que 
como Q, está operando a un Vgs constante (determinado por pasar Iger por el dispositivo acoplado 
Qı), la curva de la figura 5.42 es simplemente la curva característica ¡p-Ups de le Q, para vgs igual al 
valor particular Vos. 

En resumen, la fuente de corriente de la figura 5.40 y el espejo de corriente de la figura 5.41 
tienen resistencia de salida finita R,, 


Ao, = Ya (5.57) 


Ro= ra To 


donde Jo está dada por la ecuación (5.54) y Vy2 es el voltaje Early de O, También recordemos - 


que V, es proporcional a la longitud del canal del transistor; así, para obtener altos valores de 
resistencia de salida, las fuentes de corriente suelen estar diseñadas usando transistores con canales 
largos. 


EJEMPLO 5.9 


Dado Vpp= 5 V y usando Jrer = 100 LA, se requiere diseñar el circuito de la figura 5.40 para obtener 
una corriente de salida cuyo valor nominal sea 100 pA. Encuentre R si Q, y O, son iguales, tienen 
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longitudes de canal de 10 um y anchos de canal de 100 um, V,= 1 V y k;=20 yA/V?. ¿Cuál es el 
mínimo valor posible de Vo? Suponiendo que la tecnología de fabricación resulte en un voltaje Early 
que se pueda expresar como V, = 10 L, donde L está en micrones y V, en volts, encuentre la 
resistencia de salida de la fuente de corriente. También encuentre el cambio en corriente de 
salida resultante de un cambio de 3 V en Vo. 


SOLUCIÓN 


Ipi = har = 100= 1x 20x 00 (yas 1P 


Entonces, 


Voes=2 V 


5-2 
“T00 ¿A 


Vomin = Voes — V,=2-1=1 V 


=30 KQ 


Para los transistores utilizados, L= 10 um. Así, 


V¿=10x10=100 V 


La corriente de salida será 100 A en Vo = Ves = 2 V. Si Vo cambia en +3 , el cambio correspon- 
diente en To será 


Avo 3V 
ma 3 HA 


Alo= 


Po 


A UTA AA TT 
A AS A E RS DN A 


Ejercicio 
° 5.24 Para la fuente de corriente diseñada en el ejemplo 5.9, se requiere duplicar la corriente de salida (es decir, obtener 
~ l¿=200 pA) con sólo cambiar W,. ¿Cuál valor de W, se requiere? ¿Cuál será la resistencia de salida de la fuente de 


corriente rediseñada? Encuentre la corriente de salida a Vọ = +5 V. 


- Resp. 200 um; 0.5 MQ; 206 A 


Circuitos de mando de corriente. Como se mencionó antes, una vez que se gene- 
ra una corriente constante, ésta se puede duplicar para obtener corrientes de cd de polarización para 
las diversas etapas amplificadoras de un IC. Obviamente, se pueden usar espejos de corriente 
para ejecutar esta función de mando de corriente. En la figura 5.43 se ilustra un sencillo circuito de 
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Fig. 5.43 Un circuito de control de corriente. 


mando de corriente. Aquí, O, junto con R determina la corriente de referencia Iger. Los transistores 
Qı, O, y Q; forman un espejo de corriente de dos salidas, 


y (WIL) 

l, = Iger WID - 
l (WIL); 

1; = Igef WD: 


Los voltajes en los drenes de Q, y Q; están restringidos como sigue: 
Vo, Vos > — Vss + Vas: — Vm 


en donde V, es el voltaje de umbral de los dispositivos de canal n. Esta restricción suele significar que 
Vis y Vos tienen que permanecer más altos que la fuente negativa (—Vss) en alrededor de un volt. 

- Regresando al circuito de la figura 5.43, vemos que la corriente J; se alimenta al lado de entrada 
de un espejo de corriente formado por los dispositivos Q, y Qs de canal p. Este espejo proporciona 


donde 1, = 1,. Para conservar Q; en saturación, su voltaje de dren está limitado a 
Vos < Vpop — Vses + 1V yl 


donde Vp es el voltaje de umbral de los dispositivos de canal p. 

Finalmente, un punto importante a observar es que mientras que Q, tira de su corriente de salida 
E de una carga (no se muestra), Os empuja su corriente de salida /; hacia una carga (no se muestra). 
Por lo tanto, Qs recibe apropiadamente el nombre de fuente de corriente, mientras que Q, debe 
llamarse, en forma más adecuada, sumidero o disipador de corriente. En un circuito integrado (IC), 
suelen ser necesarios tanto las fuentes como los disipadores de corriente. La disponibilidad de 
transistores de canal n y de canal p en tecnología CMOS hace más conveniente diseñar en CMOS 
que en tecnología NMOS pura. 
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IRENE 


Ejercicio 


5.25 Para el circuito de la figura 5.43,.sea Vpp = Vss = 5 V, Vin =1 V, Vp = —1 V, todas las longitudes de canal =10 ł 
£ um, k, = 20 pA/V?, k = 8 pA/V? y A=0. Para Iger = 10 pA, encuentre los anchos de todos los transistores para © 
* obtener h = 50 uA, L =2.5 A e I5 = 50 A. Además, se requiere que el voltaje en el dren de Q, se permita bajar hasta 
¿ amenos de 0.5 V de la fuente negativa y que el voltaje en el dren de Q, se permita subir a menos de 0.5 V de la fuente 
positiva. E 


Resp. Y, = 40 um; W, = 200 um; W; = 10 ym; W4 =25 um; W; = 500 um 


| 


ot AA O A RS AS 


5.7 CONFIGURACIONES BÁSICAS DE AMPLIFICADORES 
DE UNA ETAPA CON MOS DE CIRCUITO INTEGRADO 


En esta sección estudiamos las configuraciones básicas empleadas en el diseño de amplificadores 
MOSFET de circuito integrado. Los circuitos considerados siguen la filosofía de diseño de los IC 
estudiada en la sección previa, es decir, la utilización de dispositivos activos (MOSFET) para poner 
en operación todos o casi todos los elementos del circuito. En la sección previa ya hemos visto una 
aplicación de esta filosofía, en donde se utilizaron fuentes de corriente para polarizar el MOSFET. 
Aquí avanzaremos un paso más y utilizaremos fuentes de corriente en lugar de resistores de carga; 
se dice que los amplificadores resultantes son cargados activos, en directo contraste con el caso 
acostumbrado de cargas pasivas puestas en práctica con resistores. 

En la figura 5.44 se ilustra la esencia (o los “esqueletos”) de las tres configuraciones básicas: el 
amplificador de fuente común (CS) en (a); el amplificador de compuerta común (CG) en (b), y el circuito 
de dren común (CD) o seguidor de fuente en (c). Como veremos en breve, las fuentes de corriente se 
ponen en práctica por medio del sencillo circuito estudiado en la sección previa. Obviamente, para los 
circuitos de CS y CG, necesitaremos la versión PMOS de la fuente de corriente mientras que para el 
seguidor de fuente se puede usar el circuito NMOS de la figura 5.40. Se deduce que la operación de los 


Vop 
Vpop Vop 
I 1 Ur o—4 
Yo Yo Vo 
mea je 
= vi ii Vos 
(a) w (c) 


Fig. 5.44 La esencia (o esqueleto) de los tres amplificadores básicos con IC'MOS de una etapa: (a) fuente 
común; (b) compuerta común; (c) dren común o seguidor de fuente. Nótese el uso de fuentes de corrien- 
te como elementos de carga; de aquí el nombre de amplificadores de carga activa, 
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circuitos amplificadores básicos de la figura 5.44 requiere de dispositivos tanto de canal n como de canal 
p y, por lo tanto, exige el uso de tecnología CMOS. En la actualidad, esta tecnología de CMOS es la 
más utilizada para el diseño de circuitos analógicos y de circuitos integrados digitales. 


5.7.1 El amplificador CMOS de fuente común 


En la figura 5.45(a) se ilustra el circuito del amplificador CMOS de fuente común. Este circuito 
está basado en el que se muestra en la figura 5.44(a) con la fuente de corriente / de carga realizada 
con el transistor Q. Este último es el transistor de salida del espejo de corriente formado por Q, y 
O» y se alimenta con la corriente de polarización Zas. Supondremos que Q, y Q; están acoplados, 
y por lo tanto la curva característica ¡-u del dispositivo de carga será el que se muestra en la figura 
"5.45(b). Ésta es simplemente la curva característica ¡p-Usp del transistor Q, de canal p para un voltaje 
constante Vs entre fuente y compuerta. El valor de Vsg se establece al pasar la corriente de referencia 
Iker de polarización por Qs. Observe que, como se esperaba, Q, se comporta como una fuente de 
corriente cuando opera en saturación, que a su vez se obtiene cuando v = Usp excede de (Vse — |V pl). 
Cuando O, está en saturación, exhibe una resistencia finita incremental roz, 


~ Fal 


pza (5.58) 


To = 
donde V, es el voltaje Early de O). En otras palabras, la carga de la fuente de corriente no es ideal, 
pero tiene una resistencia de salida finita r, igual al transistor. 

Antes de proseguir para determinar la ganancia de voltaje a pequeña señal del amplificador, es 
ilustrativo examinar su curva caracteristica de transferencia, vo contra v. Esto se puede determinar si 
se usa la construcción gráfica que se muestra en la figura 5.45(c). Aquí hemos trazado las curvas 
características ¡p-usp del transistor amplificador Q, y hemos superpuesto sobre ellos la curva de carga. 
Esta última es simplemente la curva i-u de la figura 5.45(b) “envuelta” y desplazada Vpp volts a lo largo 
del eje horizontal. Ahora, como Ugsı = Uy cada una de las curvas ip~Usp Corresponde a un valor 
particular de v,. La intersección de cada curva en particular con la curva de carga da el valor correspon- 
diente de Ups, que es igual a vo. Entonces, en esta forma, podemos obtener la curva característica 
Ugu, punto por punto; la resultante curva característica de transferencia aparece en la figura 5. 45(d). 
Como se indica, tiene cuatro segmentos distintivos, marcados I, II, II y IV, cada uno de ellos obtenido 
para una de las cuatro combinaciones de los modos de operación de O, y Q», también indicadas en el 
diagrama. Nótese también que hemos marcado dos puntos de interrupción en la curva característica de 
transferencia (A' y B’) en correspondencia con los puntos de intersección (A y B) de la figura 5.45(c). 
Urgimos al lector a estudiar cuidadosamente la curva característica en sus diversos detalles. 

No debe sorprender, para la operación del amplificador, que el segmento III sea el de interés. 
Observe que en la región II, la curva de transferencia es casi lineal y con fuerte pendiente, lo que 
indica gran ganancia de voltaje. En la región III, el transistor amplificador O, y el transistor de carga 
Q, están operando en saturación. La ganancia de voltaje a pequeña señal se puede determinar al 
sustituir Q, con su modelo a pequeña señal y sustituir Q, con su resistencia de salida, 7a. La 
resistencia de salida de Q, representa la resistencia de carga de Q,. De esta forma obtenemos el 
modelo de circuito equivalente a pequeña señal que se muestra en la figura 5.46. Este modelo puede 
representar el amplificador en cualquier punto de polarización alo largo del segmento III de la curva 
característica de transferencia, donde la corriente de polarización de Q, y de O, es aproximadamente 
Iger. Del circuito equivalente de la figura 5.46, podemos obtener la ganancia de voltaje como 


4, = 2 = -gm (rollo) (5.59) 
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Vop 


ih Qoen Qen 1 
triodo saturación Pendiente = — 
— Foz 


0 (Vso — Val) Vse v 


(a) ` ©) 


lp 
Q, en 
triodo ka Q, en saturación vos: = Vis 
Curva de carga i 
IREF UGS1 Via 
0 = Yso | Vop Vos: = Yo 
- (Vse - ii Vip) 
(c) 
vo 
1i; Iv 
Vop | 
Vop — (Vse ~ [Vipl) a 
I Q, Corte 
1 Qı Saturación 


m Qı Saturación 
Q2 Saturación 


Triodo 
IV 1 
{ Q2 


| 
| 
, Q2- Triodo 
| 
| 
i Saturación 


Vos 


tn Via Via v 


Fig. 5.45 El amplificador CMOS de fuente común: (a) circuito; (b) curva característica ¡-u de la carga 
activa Qz; (c) construcción gráfica para determinar la curva característica de transferencia; y (d) curva 
característica de transferencia. 
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Fig. 5.46 Circuito equivalente 
a pequeña señal del amplificador 
CMOS de fuente común de la fi- 
gura 5.45(a). Este modelo aplica 
cuando el amplificador está ope- 
rando en un punto de polarización 
` en el segmento M de su curva de 
transferencia en la figura 5.45(d). 


De inmediato se observa que la carga total en el dren es el equivalente paralelo de r,, y raz. Como 
éstas suelen ser de valor elevado, la carga vista por O, es grande y la ganancia de voltaje será grande 
proporcionalmente, aun cuando gm pudiera no ser muy grande. De hecho, es la gran carga eficaz 
la que hace que la carga activa sea de gran interés; hace posible la realización de una gran ganancia 
sin usar un resistor (Rp) muy grande en el dren. Esta última requeriría un área grande en el chip y, 
lo que es más grave, llevaría al uso de una fuente de alimentación de cd muy elevada. (Observe, 
por ejemplo, el valor de Voo necesario para soportar Rp = 1 MQ a una corriente Jp = 0.1 mA; por 
` lo menos 100 V.) 

La expresión de ganancia de la ecuación (5.59) se puede escribir en términos de los parámetros 

fisicos de los MOSFET y la corriente de polarización Jer al sustituir por roz de la ecuación (5.58) 


y por Emi y Fois 
| A 
Em F 2k, 2) Jer 


Mal 
ol TR 
El resultado es 
| Lh 1 
A, == ——— i . (5.60) 
AL A 
Val Fal 


de donde observamos que la magnitud de la ganancia es inversamente proporcional a la raíz 
cuadrada de la corriente de polarización Iger. Para el caso |V4¡] = |V42| = Va, la expresión de ganancia 
se puede simplificar a 


l {E Va 
A, zx-135 k, (z) == (5.61) 
2 L jJi Vier 


El amplificador CMOS de fuente común se puede diseñar para obtener ganancias de voltaje 
de 20 a 100. Exhibe una resistencia de entrada muy elevada, pero su resistencia de salida también 
es alta. i 
Es necesario hacer dos comentarios antes de salir del amplificador de fuente común: 


1. El circuito no es afectado por el efecto del cuerpo, ya que los terminales de la fuente de 
Q, y de Q, están a tierra de señal. 
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2. El circuito suele ser parte de un circuito amplificador más grande (como se verá en los 
capítulos 6 y 10), y se usa retroalimentación negativa para asegurar que el circuito en 
realidad opere en la región II de la curva característica de transferencia del amplificador. 


EJEMPLO 5.10 


Considere el amplificador CMOS de fuente común de la figura 5.45(a) para el caso: Vpp = 10 V, 
Vo =1V y] = 1 V, Hn Cox 22 Hp Cox =20 A/V’, W= 100 um, L=10 umy |V, = 100 V para dispositivos 
ny p, € lę = 100 pA. Encuentre la ganancia de voltaje a pequeña señal. También encuentre 
las coordenadas de los extremos de la región del amplificador de la curva de transferencia, esto es, 
los puntos A” y B’. 


SOLUCIÓN 


|” 
2k, (7) Fai 


a 0.2 mA/V 


Wal - 100 V 


TS 


la F ro F 


Entonces, 
A, = Em (roillroz) 
= 4.2 (mA/V) x 500 (kQ) = -100 V/V 


Los extremos de la región del amplificador de la curva de transferencia (región III) se encuentran 
e sigue (consulte la figura 5.45): primero determinamos Vsg de O, y Q; correspondiente a Ip = 


Rer = 100 uA con 
a LA O 7 


Como Vso = Vse < Val, simplificaremos las cosas considerablemente si despreciamos el último 
factor del lado derecho. El resultado es Vs = 2.41 V. Por lo tanto, para el punto A’ tenemos 


Vos = Voo — (Vse —1V,p)) = 8.59 V 


Para hallar el correspondiente valor de u; V,,. obtenemos una expresión para vo contra v; en 
la región HI. Si observamos que, en la región IU, Q, y O, están en saturación y obviamente conducen 
corrientes iguales, podemos escribir 


lo = ina 


a vo) lyp| K E , Yoo vo 
2 (E) (v; ade F A) e al (Vse LAN yo YA] ) 
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Al sustituir rer por 5 k 7 (Vso —|V |)? resulta 
2 


| Yoo _ vo 
1i W Va YY, 
E k = (uv, — Voy = her | Al | f 
2 L 1 ` 1 +2 
[Val 
, Vop A 
=1 nie 
l uo | Va Val 
+. de la que vo se puede expresar en términos de v; como 
[Val Voo _ (WIL): 2 
= — + |a u amaaaaaaiħľě — 
A Vo 2 1 VA DES (vı Vin) A (5.62) 


Ésta es la ecuación del segmento III de la curva característica de transferencia. Aun cuando incluye 
vi, el lector no debe alarmarse: como la región III es muy angosta, v; cambia muy poco y la curva 
característica es casi lineal. Al sustituir vo = Voy = 8.59 V resulta el valor correspondiente de v; 
esto es, V¡4 = 1.96 V. Para determinar las coordenadas de B’, observamos que están relacionadas 
por Vos = Vie — Vm. Al sustituir en la ecuación (5.62) y resolver, resulta V;g = 2.04 V y Vos = 104 V. 
El ancho de la región del amplificador es por lo tanto 


AV, = Ve — Via = 0.08 V 
y el correspondiente intervalo de salida es 
AVo = Vos — Vos =-7.55 V 
Entonces, la ganancia de voltaje a gran señal es l 


AVo _ -7.55 


AY, 0.08 = -94.4 VWN 


que es muy cercana al valor a pequeña señal de —100, lo que indica que el segmento IMI de la curva 
característica de transferencia es bastante lineal. 
Ejercicio 
5.26 Un amplificador CMOS de fuente común fabricado en una tecnología de 0.8 ¡um (véase apéndice A) tiene 
WIL = 100 um/1.6 ¡um para todos los transistores, k, = 90 pA/V?, k; = 30.LA/V?, Ire = 100 pA, Vyn = 8 L (um), volts ` 


y IVapl = 12 L (um), volts. Encuentre gm1, ror Fo2 Y la ganancia de voltaje. 


Resp. 1.06 mA/V; 128 KQ; 192 KQ; -81.4 V/V 


5.7.2 El amplificador CMOS de compuerta común 


En la figura 5.47(a) se ilustra el amplificador CMOS de compuerta común. Nótese que es muy 
semejante al circuito de fuente común, excepto que aquí la compuerta está conectada a un voltaje 
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de cd constante Vsus y la señal de entrada se aplica a la fuente. El voltaje de señal en la compuerta 
será cero, de aquí el nombre de configuración de compuerta común. 

Al sustituir O, con su modelo de pequeña señal y sustituir Q, con su resistencia de salida 7,2 
resulta en el circuito equivalente de amplificador que se muestra en la figura 5,47(b). Observe que 
como la fuente de Q, no está a tierra, se forma un voltaje de señal entre el cuerpo y la fuente, Vos, 
y por lo tanto hemos incluido la fuente de corriente £m51Uss1 en el modelo. El examen del modelo 
deja ver que como la compuerta está a tierra de señal, Ug = ~u; Análogamente, el cuerpo está a 
tierra de señal y por lo tanto Ves; = —u;. Entonces, podemos expresar las fuentes controladas en 
términos de v;, resultando el circuito simplificado que se muestra en la figura 5.47(c), que 
analizaremos para determinár la ganancia de voltaje y la resistencia de entrada. 


Si observamos que la corriente que pasa por r, se puede expresar como (u,—U,)/r,,, la ecuación  - 


de nodo en el nodo de salida se puede escribir como ' 


Ui = Uo — Vo 
—— + (gm + 8mo1)U = — 
Par Fo 


Esta ecuación se puede acomodar para obtener la ganancia de. voltaje, 


T 


Uo 1 
A) == (sn + 8m61 + - (Porll7o2) (5.63) 
v Par 
Normalmente, 1/r,, K Zm y se puede despreciar para obtener 
Á, = (Em + Emb MF orlI702) (5.64) 


Observemos que la expresión de ganancia es semejante a la del amplificador de fuente común (CS) 
con dos excepciones: el amplificador de compuerta común (CG) no invierte la señal y su ganancia 
está influida por el efecto del cuerpo. Es interesante observar, sin embargo, que en este caso el efecto 
del cuerpo aumenta la ganancia (por lo general en un 20% o un valor parecido, ya que gms = X Em 
y x =0.1 a 0.3). 

La resistencia de entrada R, del amplificador de compuerta común (CG) se puede determinar 
del circuito equivalente de la figura 5.47(c) como sigue: la corriente de entrada į; se puede hallar de 
una ecuación de nodo en la entrada, 


Ui — Uo 


i; ri (Em F EmbrJU; + 
Por 


Al sustituir por v, usando la expresión de ganancia de la ecuación (5.63) resulta 


Ui 1 Ya 
R= >= —11+= 5.65 
li (Em1 + 8mb1) a) ( ) 


Esta expresión difiere del valor esperado de (1/g,,,) en dos aspectos: primero, está el efecto del 
cuerpo representado por Zm, Que se suma a g., y decrece ligeramente la resistencia de entrada (en 


un 20% o algo así). En segundo lugar, está el factor | 1 + z , que es un resultado del elevado valor 
ol 


de la resistencia de carga Yo. Como roz = Fon la resistencia de entrada aumenta aproximadamente 
en un factor de 2. 

En resumen, el circuito de compuerta común (CG) exhibe una ganancia de voltaje de magnitud 
semejante a la del amplificador de fuente común (CS) pero una resistencia de entrada que es mucho 
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menor. La aplicación más importante del amplificador de compuerta común está en la configuración 
llamada circuito cascodo, que estudiaremos en el capítulo 6 (véase también el problema 5.78). 


A A AAA SS ROO I a E A e e i aas A T a r 


Ejercicio 


5.27 Un amplificador CMOS de compuerta común fabricado en una tecnología de 0.8 ¡um (véase el apéndice A) tiene 
WEL = 100 um/1:6 um para todos los transistores, k, = 90 A/V?, L¿=30 A/V”, Irer = 100 uA, Van = 8 L (um), volts, 


+ y |Vap] = 12 L (um), volts. El factor del efecto del cuerpo y para Q, se ha calculado de 0.15. Encuentre gmi, mbi, Foi 
a Foz, Any R,. ? j ' 


l Resp. 1.06 mA/V; 0.16 mA/V; 128 KQ; 192 KQ; 93.7 V/V; 2.05 KQ 


AS E 


5.7.3 La configuración de dren común o seguidor de fuente 


Al igual que el seguidor de emisor estudiado en la sección 4.11, el seguidor de fuente se utiliza como 
amplificador separador. Aun cuando su ganancia de voltaje es menor a la unidad, tiene una baja 
resistencia de salida y es por ello capaz de activar cargas de baja impedancia con poca pérdida de 
ganancia. El seguidor de fuente encuentra aplicación como etapa de salida en un amplificador 
de etapas múltiples. Su acción de separar impedancias también se puede usar para extender la 
respuesta a alta frecuencia de amplificadores y acelerar la operación de circuitos digitales. 

En la figura 5.48(a) se ilustra el circuito de un seguidor de fuente MOS de circuito integrado 
(IC). Como el transistor amplificador Q, tiene su dren a tierra de señal, el circuito también se conoce 
como configuración de dren común. El transistor Q, está polarizado por la fuente de corriente cons- 
tante formada por el espejo de corriente Q, — Q. Además de proporcionar corriente de polarización 
al terminal de la fuente de Q,, el transistor Q, actúa como carga activa para Q,. Como la resistencia 
de salida de Q, es r,,, ésta es la carga eficaz vista por la fuente de O. Desde luego, si el terminal de 
salida está conectado a otra carga resistiva R,, ésta aparecerá en paralelo con roz y se puede incluir 
fácilmente en el análisis que sigue. 

Deseamos analizar la operación a pequeña señal del circuito seguidor de fuente para determinar 
su ganancia de voltaje y resistencia de salida. La resistencia de entrada es obviamente muy 
alta porque la señal se aplica a la compuerta de un MOSFET (Q). Nótese que ésta es una 
ventaja importante sobre el seguidor de emisor cuya resistencia de entrada, aunque es alta, está 
limitada por la £ finita del BJT. 

Al sustituir Q, con su modelo a pequeña señal e incluir el efecto del cuerpo que resulta del 
hecho que el terminal de la fuente no está a tierra de señal, resulta el circuito equivalente que se 
muestra en la figura 5.48(b). Aun cuando este circuito aparece un poco complejo, un cuidadoso 
examen hace posible simplificarlo considerablemente. Con ese fin, observemos que el sustrato (B,) 
está a tierra de señal, por lo que Us, = —Us1, donde v, es el voltaje en la fuente de O, (marcado S,). 
Entonces, la fuente de corriente controlada £ms Us = — £msrUs1, lo que significa que tenemos en 
efecto una corriente gs Us Saliendo del terminal de la fuente S,. Por lo tanto, se puede sustituir la 
fuente de corriente controlada con una resistencia (1/gms1) conectada entre S, y tierra. Ésta es una 
aplicación del teorema de absorción de fuente (véase el apéndice E). La resistencia puede entonces 
combinarse con las otras dos resistencias entre S, y tierra, es decir, ro; y Foz. Si denotamos el 
equivalente paralelo de estas tres resistencias por Rs, l 


Rs = (UgmslrolVo : (5.66) 
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Vop 


ÍREF 


Fig. 5.48 El seguidor de fuen- 
te: (a) circuito; (b) circuito equi- , 
valente a pequeña señal; y (c) 
versión simplificada del circuito 
equivalente. 


vi 


podemos obtener el circuito equivalente simplificado que se muestra en la figura 5.48(c). El voltaje 
de salida v, se puede escribir ahora por inspección, como 


Vo = Vsi = Emi RsUgsi (5.67) 
El voltaje de entrada v; se puede expresar en términos de Ug, como sigue: 


Ui = Ugsı + Us; F Ugs1 + Emi RsUgsı 
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Entonces, 
f v = a + ¿mRsUg (5.68) 
Al combinar las ecuaciones (5.67) y (5.68) se obtiene la ganancia de voltaje 


Pa Uo i EmRs r 
A = MÉS EA E (5.69) 
Por lo general, gn Rs > 1, y la ganancia de voltaje es menor a la unidad pero muy cercana a ésta. Por 
lo tanto, la señal en la fuente (v,) sigue a la señal de entrada (u;) en forma más bien estrecha, dando 
al circuito el nombre de seguidor de fuente. 
Una expresión alternativa para A,, que produce más conocimiento de la operación del seguidor 
de fuente, se puede hallar al dividir entre Rs el numerador y el denominador de la expresión de la 
ecuación (5.69), y luego sustituyendo por Rs usando la ecuación (5.66). Entonces, 


E ETET ES 
Emi + Emb1 En 

Aquí debemos observar que si una resistencia de carga R, adicional se conecta entre salida y tierra, 

la expresión de la ecuación (5.70) se modifica al incluir otro término 1/R, en el denominador. Por 

lo general, r,, y roz son grandes, de modo que podemos despreciar Lro y Ira en comparación con 

Zm para obtener 


Emi 


5.71 
Em + Embi ( ) 
Ahora, al expresar 2m61 = X Zm resulta 
A,= A (5.72) 
” 1+x i 


Asi, la ganancia del seguidor de fuente de carga activa es adversamente afectado por el efecto del 
cuerpo; la ganancia se reduce entre 10 y 30% (x = 0.1 a 0.3). 

Para determinar la resistencia de salida R, ponemos en cortocircuito la señal de entrada v;, 
estableciendo así una tierra de señal en la compuerta de O, y aplicamos un voltaje de prueba ù, al 
terminal de salida, es decir, al terminal S, como se muestra en la figura 5.49(a). Ahora observemos 
que Vgsı = —Usy; podemos así aplicar el teorema de absorción de fuente y sustituir la fuente controlada 
2m1Ugs COn una resistencia 1/g,,, conectada entre la fuente y tierra. Del mismo modo, como Va, = 
—Us1 la fuente controlada gs Ubs1 = —8mbrUs1 Se puede sustituir por una resistencia 1/gm»ı conectada 
entre S, y tierra. Esto resulta en el circuito simplificado que se muestra en la figura 5.49(b), de la 
que podemos hallar R, por inspección y es 


Ro = (1/8m0110/2m61)Il7 0111702 (5.73) 


Normalmente, 7,1 y roz son suficientemente grandes para ser despreciados en relación con 1/Zm, con 
el resultado de que ; 


1 


Ro = (18m gas) == 


(5.74) 
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Fig. 5.49 (a) Para determinar la re- 
sistencia de salida del seguidor de fuen- 
te, y, se ajusta a cero y el voltaje de 
prueba y, se aplica al terminal de salida. 
(b) Versión simplificada del circuito de 
(a) con las fuentes controladas sustitui- 
das con sus resistencias equivalentes 
usando el teorema de absorción de ener- 
gía. 


V8mb1 Ven $ oi To? Uy 


(b) 


La ganancia de voltaje derivada antes se puede usar junto con R, pàra determinar la ganancia cuando 
una carga R, se conecta a la salida del seguidor de fuente, 


R 


Ada, = Alr, =- EFR, (5.75) 


donde A.r, =. es la ganancia de voltaje sin R,, que es la expresión en las ecuaciones (5.70), (5.71) 
y (5.72). 


Ejercicio 


5.28 Considere el seguidor de fuente de la figura 5.48 cuando se fabrica en una tecnología CMOS de 0.8 um (véase 
el apéndice A). Sea W/L = 100 um/1.6 ¡um para todos los transistores, k, =90 pA/V?, Irer = 100 pA, Van = 8 L (um), 


volts, y x=0.15. Halle Zm, Zmb1» 701) 702, Av Y Ro- ¿Cuál será la ganancia de voltaje si la salida se conecta a una resistencia 
de 10 KQ? 


Resp. 1.06 mA/V; 0.16 mA/V; 128 kQ; 128 KQ; 0.86 V/V; 809 Q; 0.80 V/V 


5.7.4 Etapas amplificadoras con NMOS 


Como se mencionó antes, la oa CMOS es en la actualidad la preferida | para diseño de 
circuitos tanto analógicos como digitales. La disponibilidad de dispositivos de canales n y p produce 
flexibilidad sin paralelo en cualquier otra tecnología de circuitos integrados (1C). Sin embargo, antes 
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de salir del tema de los amplificadores básicos MOS de circuito integrado, merece la pena considerar 
brevemente dos configuraciones de amplificadores MOS que utilizan sólo transistores NMOS. 
Estos circuitos, en donde todos son NMOS, fueron bastante populares en un tiempo porque hacían 
posible la realización de sistemas completos en NMOS. El proceso de fabricación NMOS es más 
sencillo que el de CMOS, y la densidad del paquete puede ser bastante alta. En la actualidad, estos 
circuitos encuentran sólo uso limitado en sistemas analógicos y digitales. Ambos circuitos hacen 
uso de transistores NMOS conectados como dispositivos de dos terminales para realizar la carga 
del amplificador. - 


Dispositivos de carga NMOS. Entecnología NMOS se utilizaron dos tipos de elemen- 
tos de carga: el MOSFET de enriquecimiento con el dren conectado a la compuerta, y el MOSFET 
de agotamiento con la compuerta conectada a la fuente. En la figura 5.50 se muestra el transistor de 
enriquecimiento “conectado como diodo”, j Junto con su curva característica i-u descrita por 


JU, a (5.76) 


Recordemos que utilizamos el MOSFET conectado como diodo en el circuito de espejo de corriente. 
Usando el modelo MOSFET a pequeña señal, podemos fácilmente demostrar que el MOSFET de 
enriquecimiento conectado como diodo tiene una resistencia a pequeña señal aproximadamente 
igual a (1/2m). 

El MOSFET de agotamiento, conectado como diodo, se muestra en la figura 5.51 junto con su 
curva característica ¡-u. Para operar en la región de saturación, el voltaje en el dispositivo de dos 
terminales debe exceder de —V,p, donde Vp es el voltaje de umbral del MOSFET de agotamiento y- 
es negativo, típicamente —1 a —3 V. En saturación, la curva característica iv está dada por 


¡E al + z) | (5.77) 


donde Va es el voltaje Early. Esta ecuación se puede escribir también como 


i= os| +2) (5.78) 


0 y F 


Fig. 5.50 Un transistor MOS del tipo de enriquecimiento conectado como diodo y su curva característi- 
ca i-u. 
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Triodo 1 
Pendiente = 53 


; | + —1Saturación 


| 
l 
| 
l 
| 
| 
| 


0 T YD v 


Fig. 5.51 Transistor MOS de agotamiento conectado como diodo y su curva caracteristica i—v. 


donde /pss denota la corriente de dren a fuente con la compuerta en corto con la fuente, 
1,7 
Ipss = > ka I Vb (5.79) 


Nótese que cuando se opera en saturación, el dispositivo de carga de agotamiento exhibe una 
resistencia incremental (»,) que es mucho mayor que la resistencia incremental del dispositivo de 
carga de enriquecimiento (1/g,,). De esta forma, el dispositivo de agotamiento forma un excelente 
elemento de carga. 


Amplificador NMOS con carga de enriquecimiento. En la figura 5.52(a) se 
ilustra un amplificador NMOS con carga de enriquecimiento. La curva característica de transferen- 
cia de voltaje, vo contra v. se puede obtener si se usa la construcción gráfica de la figura 5.52(b). 
La curva característica resultante aparece en la figura 5.52(c) y se ilustran claramente sus tres 
diferentes segmentos. Observe que aun cuando el transistor de carga Q; opera en saturación en todo 
tiempo, el transistor amplificador O, se puede operar en corte (segmento I), en Saturación (segmen- 
to ID) o en la región del triodo (segmento III). También es fácil derivar la expresión que relaciona 
ud y v en el segmento II de la curva característica de transferencia, 


Dr | (WIL), jorn 
007|Voo=V,+ WiD: z- WID (5.80) 


donde se supone que Vn = Fn = V, À= 0 y el efecto del cuerpo se ha despreciado. Observe que ésta 
es una relación lineal, lo que indica que el amplificador es lineal para señales grandes con una 


ganancia de 
= | WIL) 
Á, WD: | (5.81) 


Por lo tanto, la ganancia se determina por la geometría de los dos dispositivos y es fija para 
dispositivos dados. Para obtener ganancias relativamente grandes, el transistor amplificador. Q, se 
hace corto y ancho, mientras que el transistor de carga O, se hace largo y angosto. No obstante esto, 
es dificil obtener ganancias mayores de alrededor de 10. Como la fuente de Q; no está a tierra de 
señal, el efecto del cuerpo tendrá influencia en la operación de Q,. Mediante el uso de modelos 


436 


422 TRANSISTORES DE EFECTO DE CAMPO (FET) 


lol 


Vo 


Us = V 


Ugs 7 
¡Ys = Va 
0 Vop UDs1 
(a) 
Vo y 
l i m 
Qı Core Qjen Q enla 

| saturación región del triodo 

A 
Vop — Va 


Y 


(c) 
Fig. 5.52 (a) Amplificador NMOS con carga de enriquecimiento; (b) determinación gráfica de la curva 
característica de transferencia; (c) curva característica de transferencia. 


de circuito equivalente a pequeña señal, se puede demostrar que tomando en cuenta el efecto del 
cuerpo en O), pero despreciando r,, y roz, la expresión de ganancia se modifica para quedar en 


a (72 1 
42-0 Fx A 


Ejercicio . 
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donde X, = £ms2/8m2. Por lo tanto, el efecto del cuerpo reduce la magnitud de la ganancia en 
aproximadamente 20%. 

Finalmente, observamos que además de su ganancia baja y fija (es decir, independiente de la 
corriente de polarización), el amplificador de carga de enriquecimiento tiene otra desventaja: su 
alternancia de señal está más limitada, ya que vo no puede elevarse por encima de (Vpp — V). 


5.29 Para el amplificador de carga de enriquecimiento, sea W, = 100 ym, Lı = 6 um, W = 6 um y L, = 30 um. Si el 
parámetro del efecto del cuerpo es x = 0.2, encuentre la ganancia de voltaje sin tomar en cuenta el efecto'del cuerpo, 


- y luego tomándolo. Desprecie el efecto de ro. 


SEEN -9.12 V; -7.61 VÍV 


Amplificador NMOS con carga de agotamiento. ` Si se usa una carga de agota- 
miento resulta un amplificador con funcionamiento superior al del circuito de carga de enrique- 
cimiento. El amplificador de carga de agotamiento se ilustra en la figura 5.53(a). Si, por ahora, se 
desprecia el efecto del cuerpo en el transistor de carga O,, se puede usar la construcción gráfica que 
se ilustra en la figura 5.53(b) para obtener la curva característica de transferencia del amplificador 
que se ilustra en la figura 5.53(c). Como se ve, la curva característica es de fuerte pendiente, lo que 
indica una elevada ganancia de voltaje en la región M, que se obtiene cuando Q, y Q, operan en 
saturación. 

Para operación en la región IH de la curva característica de transferencia, aplica el circuito 
equivalente a pequeña señal de la figura 5.54. Aquí hemos incluido la fuente controlada g,,,2Uss2 que 
modela el efecto del cuerpo en Q,. Además de esto, el único parámetro que representa O, es su 
resistencia de salida r2. El análisis del circuito de la figura 5.54 es fácil y se puede demostrar que 
produce la siguiente expresión de ganancia: 


Uo 1 
Á, = o = -8m (E) [ral (5.83) 
Desafortunadamente, suele ser el caso que = es mucho menor quero y fin lo que resulta en que 
mb? ` 


la ganancia sea dada aproximadamente por 


lr 1 
A, po: a (5.84) 


La comparación de la ecuación (5.84) con la expresión de ganancia para el amplificador de carga 
de enriquecimiento (ecuación (5.82) deja ver que la ganancia del amplificador de carga de 


Entonces, 


agotamiento es un factor de e mayor. Como x está típicamente entre 0.1 y 0.3, la ganancia 


aumenta en un factor de 3 a 10. Esto es, no obstante, bastante menor que la ganancia esperada del 
amplificador CMOS. 
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Fig. 5.53 El amplificador NMOS con carga de agotamiento: (a) circuito; (b) construcción gráfica para 
determinar la curva característica de transferencia; y (c) curva característica de transferencia. 


G, D, G», S, 


Fig. 5.54 Circuito equivalente a pequeña señal del amplificador de carga de agotamiento de la figura 
5.53(a), incorporando el efecto del cuerpo en Q3. - 
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En resumen, aun cuando un amplificador de carga de agotamiento es un poco más sencillo que 
el circuito CMOS, este último tiene mejor funcionamiento. Además, el CMOS proporciona al 
diseñador de circuitos mucha mayor flexibilidad en los diseños. 


Ejercicio 


5.30 Para el amplificador de carga de agotamiento, sea W, = 100 um, Lı = 6 um, W: = 6 ¡um y L2 = 30 um. Si el 
parámetro del efecto del cuerpo es x = 0.2, encuentre la ganancia de voltaje despreciando el efecto de ro. 


Resp. -45.6 V/V . 


5.7.5 Una observación final 


En esta sección estudiamos las configuraciones básicas de amplificadores MOS de circuito integra- 
do (IC). Sobre este tema veremos más en el capítulo 6, en donde se estudiarán versiones y 
combinaciones de estos circuitos, más elaboradas y de mejor funcionamiento, así como otros 
circuitos amplificadores MOS. 


5.8 EL INVERSOR LÓGICO DIGITAL CMOS 


Los circuitos lógicos MOS o CMOS complementarios se han fabricado como paquetes estándar 
para uso en el diseño convencional de sistemas digitales desde principios de la década de 1970. 
Estos paquetes contienen compuertas lógicas y otros elementos de construcción de sistemas 
digitales con un número de compuertas por paquete que oscila de unos pocos (circuitos integrados 
a pequeña escala, o SSI) hasta pocas decenas (circuitos integrados a escala media, o MSI). 

A finales de la década de 1970, cuando se inició la erà de la integración a gran y muy grande 
escala (LSI y VLSI; cientos, o cientos de miles de compuertas por chip), en el NMOS comenzó la 
más selecta tecnología de fabricación. De hecho, los primeros circuitos a muy grande escala (VLSI), 
como los primeros microprocesadores, utilizaron tecnología NMOS. Estos circuitos empleaban el 
amplificador de carga de enriquecimiento, y después de carga de agotamiento, como configuración 
básica de inversor. Aun cuando en ese tiempo se conocía la flexibilidad de diseño y otras ventajas 
que ofrece el CMOS, esta última tecnología era entonces demasiado compleja para producir 
económicamente estos chips de VLSI de muy alta densidad, pero, a medida que se hacían avances 
en la tecnología de procesamiento, este estado de cosas cambió de manera radical. Al momento 
de escribir este libro, la tecnología CMOS prácticamente ha sustituido al NMOS en todos los 
niveles de integración, tanto en aplicaciones analógicas como digitales. 

Para cualquier tecnología de circuitos integrados que se use en el diseño de circuitos digitales, el 
elemento básico de circuito es el inversor lógico. Una vez comprendidas perfectamente la operación y 
las curvas características del circuito inversor, los resultados se pueden ampliar al diseño de compuertas 
lógicas y otros circuitos más complejos. En esta sección hacemos este estudio para el inversor CMOS. 

El inversor básico CMOS se muestra en la figura 5.55. Utiliza dos MOSFET de enriquecimiento 
acoplados: uno, Qy, con un canal n y el otro, Qp, con un canal p. Como se indica, el cuerpo de cada 

. dispositivo está conectado a su fuente y por lo tanto no surge el efecto del cuerpo. Por lo tanto, 
utilizaremos el diagrama simplificado de circuito que se muestra en la figura 5.55(b). Como veremos ' 
en breve, el circuito CMOS ejecuta la implementación conceptual del inversor estudiada en el 
capítulo 1 (figura 1.32) donde un par de interruptores son operados de modo complementario po 
el voltaje de entrada v,. z : 
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El circuito equivalente confirma que en este caso vo = Voy = Vpp y que la disipación de potencia 
del inversor es cero. s l 

Debe observarse, sin embargo, que a pesar del hecho de que la corriente de reposo es cero, la 
capacidad de excitación de carga del inversor CMOS es alta. Por ejemplo, con la entrada alta, como 
en el circuito de la figura 5.56, el transistor Qy puede disipar una corriente de carga relativamente 
alta. Esta corriente puede descargar con rapidez la capacitancia de carga, como veremos en breve. 
Debido a su acción para disipar corriente de carga y por lo tanto reducir el voltaje de salida hacia 
tierra, el transistor Qy se conoce como dispositivo “reductor”. Del mismo modo, con la entrada baja, 
como en el circuito de la figura 5.57, el transistor Qp puede generar una corriente de carga 
relativamente grande. Esta corriente puede cargar con rapidez una capacitancia de carga, elevando 
así el voltaje de salida hacia Vpp. En consecuencia, O se conoce como dispositivo “elevador”. El 
lector recordará que utilizamos esta terminología en relación con el circuito conceptual inversor de 
la figura 1.32. 

De lo anterior, concluimos que el inversor lógico CMOS básico se comporta como inversor 
ideal: 


1. Los niveles de voltaje de salida son 0 y Vpp y por ello la oscilación de señal es la máxima 
posible. Esto, junto con el hecho de que el inversor puede ser diseñado para obtener una 
curva característica simétrica de transferencia de voltaje, resulta en amplios márgenes de 
ruido. . 


2. La disipación de potencia estática en el inversor es cero (si se desprecia la disipación debida 
a corrientes de fuga) en sus dos estados. (Recordemos que la disipación de potencia estática 
se denomina de este modo para distinguirla de la disipación de potencia dinámica que 
surge de la repetida conmutación del inversor, como veremos en breve.) 


3. Existe una trayectoria de baja resistencia entre el terminal de salida y tierra (en el estado 
de salida baja) o Vpp (en el estado de salida alta). Estas dos trayectorias de baja resistencia 
aseguran que el voltaje de salida sea 0 o Vpp independiente de los valores exactos de las 
razones (W/L) o los otros parámetros del dispositivo. Además, la baja resistencia de salida 
hace que el inversor sea menos sensible a los efectos del ruido y otras perturbaciones. 


4. Los dispositivos activos elevadores y reductores dan al inversor una elevada capacidad de 
excitación de salida en ambas direcciones. Como se verá, esto acelera considerablemente 
la operación. 


5. La resistencia de entrada del inversor es infinita (porque Zc = 0). Por lo tanto, el inversor 
puede excitar un número arbitrariamente grande de inversores similares sin pérdida en el 
nivel de señal. Desde luego, cada inversor adicional aumenta la capacitancia de carga 
del inversor de excitación y retarda la operación. En breve consideraremos los tiempos de 
conmutación del inversor. 


La curva característica de transferencia de voltaje 


La curva característica completa de transferencia de voltaje (VTC) del inversor CMOS se puede 
obtener si se repite el procedimiento gráfico, usado antes en los dos casos extremos, para todos los 
valores intermedios de v,. En lo que sigue, calcularemos los puntos críticos de la curva de 
transferencia de voltaje que resulta. Para esto necesitamos las relaciones ¡-u de Oy y Op. Para Qy, 
pa "| W 1 
lDN 7 kı (Z [o = V m)vo = 2 U | para Vo SU -= Von (5.87) 


n 
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y 
RS PE 6 A | 
ion = 3 ka FA (u- Vin) para Uy 2 01 — Von (5.88) 
Para Op. 
. La W 1 2 
ipp= k, yA (Foo — UV Von — vo) = 7 (Von — Vo) 
> P E 3 
para vo 2 u+ |V} © (5-89) . 
y 
. 1,7 
i P 


L 
Pp 
observarse que como 4p es 0.3 a 0.5 veces el valor de 4m, para hacer X(WIL) igual de los dos 
dispositivos, el ancho del dispositivo de canal p se hace dos o tres veces el del dispositivo de canal 


n. Más específicamente, los dos dispositivos están diseñados para tener iguales longitudes, con 
anchos relacionados por 


El inversor CMOS por lo general se diseña para tener Vm = |V y] y ky ES ak (7) . Debe 
à n 


y I W II W 7 ; Praa tal 
Esto resultará en k, a =k 6 , y el inversor tendrá una curva característica simétrica de 
n 


transferencia e igual capacidad de excitación de corriente en ambas direcciones (elevar y reducir). 

‘Con Qy y Qr acopladas, el inversor CMOS tiene la curva característica de transferencia de 
voltaje que se muestra en la figura 5.58. Como se indica, la curva característica de transferencia 
tiene cinco segmentos distintos correspondientes a diferentes combinaciones de modos de operación 
de Oy y O». El segmento vertical BC se obtiene cuando Qy y Qp operen en la región de saturación. 
Como estamos despreciando la resistencia finita de salida en saturación, la ganancia del inversor 
en esta región es infinita. Por simetría, este segmento vertical ocurre en U; = Vop/2 y está limitado 
por vA(B) = VoD? + Y, y vAC) = Vop/2 — V.. 

* El lector recordará de la sección 1.7 que además de Vo, y Vox, otros dos puntos de la curva de 
transferencia determinan los márgenes de ruido del inversor. Éstos son el máximo permitido 
de lógica 0 o nivel “bajo” en la entrada, V,,, y el minimo permitido de lógica 1 o nivel “alto”, Vyy. 
Éstos se definen formalmente como los dos puntos en la curva de transferencia en los que la ganancia 
incremental es unitaria (es decir, la pendiente es —1 V/V). 

Para determinar Y, observamos que Oy está en la región del triodo, y por lo tanto su corriente 
está dada por la ecuación (5.87), mientras que Qp está en saturación y su corriente está dada por la 
ecuación (5.90). Al igualar ipy € ipp y suponer dispositivos acoplados, resulta 


(u—V)uo— ¿9 = Voou- Vy (5.91) 
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On en saturación , 
Qr en la región de triodo A 
i 


. On ela 


Pendiente Qe en saturación 


I en la región del triodo 
| ] l 


Es 
Op no conduce 


Vo =0 sr 
Pi O - V, Vo Vm (Voo- V) Voo Y 
VDD 
Vin = > 


Fig. 5.58 Curva característica de transferencia de voltaje del inversor CMOS. 


Al derivar ambos lados con respecto a y, resulta * 


duo 
(v; -n Że a Vo — Vo do; =V -— U— Vo) 


en donde sustituimos v; = Vp y duo du, = —1 para obtener 
vo= Vm- (5.92) 


Al sustituir en la ecuación (5.91) v; = V y por vo de la ecuación (5.92) resulta 
Vin =} (SV pp — 2V.) (5.93) 


Y, se puede determinar de manera semejante a la empleada para hallar V,,,. Alternarivamente, 
podemos utilizar la relación de simetría 
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junto con Vy de la ecuación (5.93) para obtener 
Va =1(BVop+2V) ` (5.94) 
Los márgenes de ruido se pueden determinar como sigue: 


NMa = Von — Vin 
= Vop -! (5Vpp — 2V,) 


=} GV + 2V,) . (5.95) 
NM, = Vu - VoL Š 
. =1 (3Vop + 2V) —0 ; 
=1(3Vpp + 2V) T (5.96) 


Como se esperaba, la simetría de la curva característica de transferencia de voltaje resulta en iguales 
márgenes de ruido. Por supuesto que si Qy y Qp no están acoplados, la curva característica de 
transferencia de voltaje ya no será simétrica y los márgenes de ruido no serán iguales (véase el 
problema 5.94). 


e lt in, 


Ejercicios 


5.31 Para un inversor CMOS con MOSFET acoplados y que tengan V, = 1 V, encuentre V,., Viy y los márgenes de 
ruido si Vpp = 5 V. 


Resp. 2.1 V; 2.9 V;2.1 V ! 


5.32 Considere un inversor CMOS con Vpn = Vp} = 2 V, (WIL), = 20, (W/L) = 40, tinCox = 2UpCox = 20 A/V? y 
Vop= 10 V.Para u¡= Vpp, encuentre la máxima corriente que el inversor puede disipar mientras vo permanezca < 0.5 V. 


Resp. 1.55 mA 


5.33 Un inversor fabricado en una tecnología CMOS de 1.2 pm utiliza las mínimas longitudes posibles de canal (es 
decir, L, = Lp = 1.2 um). Si W, = 1.8 um, encuentre el valor de W, que resultaría en Oy y Op acoplados. Para esta 
tecnología, k, = 80 A/V? y k =27 HAIN’. También calcule el valor de la resistencia de salida del inversor cuando 


Vo 7 VoL- 


Resp. 5.4 um; 2 KQ 


5.34 Demuestre que el voltaje de umbral Vy, de un inversor CMOS (véase la figura 5.58) está dado por 


donde 


y = r(Voo—|Vpl) + Vn 
MES l+r 


= [oo 
(6h 
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Operación dinámica 


Como se explicó en la sección 1.7, la velocidad de operación de un sistema digital (por ejemplo, 
una computadora) está determinada por el tiempo de propagación de las compuertas lógicas.usadas 
para construir el sistema. Como el inversor es la compuerta lógica básica de cualquier tecnología digital 
de circuito integrado (IC), el tiempo de propagación del inversor es un parámetro fundamental en la 
caracterización de la tecnología. En lo que sigue, analizaremos la operación de conmutación del inversor 
CMOS para determinar el tiempo de propagación. En la figura 5.59(a)'se muestra el inversor con un 
condensador C entre el nodo de salida y tierra. Aquí, C representa la suma de las capacitancias internas 
delos MOSFET Oyy Qp, la capacitancia del alambre de interconexión entre el nodo de salida del inversor 
y la entrada de las otras compuertas lógicas que el inversor excita, y la capacitancia total de entrada de 
estas compuertas de carga (o de divergencia de salida). Suponemos que el inversor está excitado por el 
pulso ideal (tiempos de elevación y de caída iguales a cero) que se muestra en la figura 5.59(b). Como 


Vr 
(a) 
l Punto de 
Ign operación en 
t=0+ , 
Ussa = Vop 
AAT E fi 
l Condensador | 
¡ se descarga a 
[través de Qy 
Punto de operación | | Punto de 
. 
después de i | y, operación en 7 E 
completar conmutación j YA i=0- 
a > A (d) 
0 Vpop Vop , Vo 


(Yoo — V) 
(c) 


Fig. 5.59 Operación dinámica de un inversor CMOS cargado capacitivamente: (a) circuito; (b) ondas de 
entrada y salida; (c) trayectoria del punto de operación a medida que la entrada se hace alta y C se descarga 
a través de Oy; (d) circuito equivalente durante la descarga del condensador. 
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el circuito es simétrico (si se suponen los MOSFET acoplados), los tiempos de elevación y caída de la 
onda de salida deben ser iguales. Es suficiente, por lo tanto, considerar ya sea el proceso de conducción 
o el de no conducción. En lo que sigue, consideramos el primero. 

En la figura 5.59(c) aparece la trayectoria del punto de operación obtenido cuando el pulso de 
entrada pasa de Vo, =0 a Von = Vop al tiempo t= 0. Inmediatamente antes del borde delantero del 
pulso de entrada (es decir, en 1= 0—) el voltaje de salida es igual a Vpp y el condensador C'se carga 
a este voltaje. En 1 = 0, v; se eleva a Vpp, haciendo que Qp de inmediato no conduzca. De ahí en 
adelante, el circuito es equivalente al que se muestra en la figura 5.59(d) con el valor inicial de vo = 
Vpp. Entonces, el punto de operación en t = 0+ es el punto E, en el que se ve que Oy estará en la 
región de saturación y conduciendo una elevada corriente. A medida que C se descarga, la corriente 
de Qy permanece constante hasta vo = Vpp — V, (punto F). Denotando esta porción del interva- 
lo de'descarga.como lomas (donde el subíndice HL indica transición de alto a bajo), podemos escribir 


“Oaz (Foo- V) 
a LAN E 
ikl I (Vop- YY 
cv, 


pul l Wop- VÝ 


Después del punto F, el transistor Qy opera en la región del A y por lo tanto su corriente está 
dada por la ecuación (5.87). Esta porción del intervalo de descarga puede ser descrita por 


Town dt= duo 
Al sustituir por ipy de la ecuación (5.87) y acomodar la ecuación diferencial, obtenemos 


AA ae == (5.98) 


Wa- V) de 


Para hallar la componente del tiempo de respuesta (py, durante el que vo decrece de (Vpp — V,) al 
punto de 50%, vo = Vop/2, integramos ambos lados de la ecuación (5.98). Denotando esta 
componente de tiempo de respuesta como tpyz2, encontramos que 


EVIL), 1 e dvo 
= WHEN PARA 
2C 2Vop- V) %vo= Yw- 1 


sal- 
=% ax 


esto hace posible evaluar la integral de la ecuación (5.99) y así obtener 


i Vop - 4V, 
tia PP (7-7) (5.100) 
EI) Voo- V) Von 


(5.99) 


Si usamos él hecho de que 


Las dos componentes de fp, de las ecuaciones (5.97) y (5.100) se pueden sumar para obtener 
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lpp = 7 EE a ds pa + l In SS Yoo- =) (5.101) 
EVIL) Voo- V) LY- 2 Voo 


Para el caso úsual de V, = 0.2Vpp, esta ecuación se reducea - 


try 7 e AA ` (5.102) 
ka (WIL) V op 


Un análisis semejante del proceso de no conducción produce una expresión para fp, y idéntica a la 
de la ecuación (5.102) excepto por k, (W/L), sustituido con A(W/L),. El tiempo de propagación tp 
es el promedio de tpi Y fp. De la ecuación (5,102) observamos que para obtener menores tiempos 

de propagación y por lo tanto operación más rápida, C debe reducirse al mínimo, utilizarse un 
elevado parámetro K de transconductancia del proceso, la razón W/L del transistor debe aumentarse 
y el voltaje Vpp de la fuente de alimentación también debe aumentarse. Hay, desde luego, términos 
intermedios de diseño y límites físicos que intervienen para escoger estos valores de parámetros. 
Este tema, con todo, es demasiado avanzado para nuestras necesidades actuales. 


A A a A A A E E EEE e T 


Ejercicios 
- 5,35 Un inversor CMOS en un circuito VLSI que opera de una fuente de 5 V tiene (W/L), = 10 m/S um, (W/L) = 
20 um5 um, Vm = Vo] = 1 V, HoCor = 2 pCa = 20 AIV’. Si la capacitancia de carga eficaz total es 0.1 pF, encuentre 
- ÍPHL, ÍPLH Y ÍP- . i ; 


Resp. 0.8 ns; 0.8 ns; 0.8 ns 


5.36 Para el inversor CMOS del ejercicio 5.32, que está destinado a aplicaciones de circuitos SSI y MSI, encuentre 
fp si la capacitancia de carga es 15 pF. 


Resp. 6ns 


Circulación de torriente y disipación de potencia 


A medida que el inversor CMOS se conmuta, circula corriente por la conexión serie de Qy y Qp. 
En la figura 5.60 se ilustra la corriente del inversor como función de v;. Observamos que los picos 
de corriente en el umbral de conmutación, v; = V,, = Vpp/2. Esta corriente da lugar a disipación de 
potencia dinámica en el inversor CMOS, pero resulta una componente más importante de disipación 
de potencia dinámica de la corriente que circula en Oy y Op cuando el inversor es cargado por un 
condensador C. 

Una expresión para este último componente se puede obtener como sigue: considere una vez 
más el circuito de la figura 5.59(a). En t = 0—, Uy = Vpp y la energía almacenada en el condensador 
es l CVíp. En t =0, v; sube a Vpp, Op no conduce y Oy conduce. El transistor Qy entonces descarga 
el condensador y, en el extremo del intervalo de descarga, el voltaje del condensador se reduce a 
cero. Así, durante el intervalo de descarga, la energía de z CV¿p se retira de C y se disipa en Qy. 
En seguida consideremos la otra mitad del ciclo cuando y, baja a cero. El transistor Qy no conduce, 
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pico 


Fig. 5.60 La corriente en el in- 
versor CMOS contra el voltaje de 
entrada. 


y Op conduce y carga al condensador. Denotemos por i la corriente instantánea suministrada por Qp 
a C. Esta corriente proviene, desde luego, de la fuente de alimentación Vpp, por lo que la energía 
tomada de la fuente durante el periodo de carga será | Vopi dt = Vopf i dt = Vop O, donde O es la 
carga suministrada al condensador, es decir, Q = CVop. Por lo tanto, la energía tomada de la fuente 
durante el intervalo de carga es CV¿p. Al foa del intervalo de carga, el voltaje del condensador 
será Vpp y la energía almacenada en él será z CVĝp. Se deduce que durante el intervalo de carga, la 
mitad de la energía tomada de la fuente, > : Vo, se disipa en Op. 

De lo anterior vemos que, en cada ciclo, 1 > CV¿p de energía se disipa en Oy y; L CVôp se disipa 
en Qp, para un total de disipación de energía en el inversor de C V¿p. Ahora, si el i inversor se conmuta 
a razón de f ciclos por segundo, la disipación de potencia dinámica en él será 


Po=fCVóo l (5.103) 


Observe que la frecuencia de operación está relacionada con el tiempo de propagación: cuanto 
menor sea el tiempo de propagación, mayor será la frecuencia a la que el circuito puede operarse 
y, según la ecuación (5.103), más elevada será la disipación de potencia en el circuito. Una cifra de 
mérito o medida de calidad de la tecnología del circuito en particular es el producto de potencia 
y tiempo (DP), 


DP = Potp 


El producto de potencia y tiempo tiende a ser una constante para una tecnología de circuito digital 
en particular y se puede usar para comparar diferentes tecnologías. Obviamente, cuanto menor es 
el valor del DP, más eficaz es la tecnología. El producto de potencia y tiempo tiene las unidades de 
joules y, en efecto, es una medida de la energía disipada por ciclo de operación. Por lo tanto, para 
CMOS donde la mayor parte de la disipación de potencia es dinámica, podemos tomar DP 
simplemente como CVôĝp. 


A A E A A TRA TORO a a A 
i AO AE 


A e IT TII TIIU Dete T oz A RA A A E A A ET A E a eie e E a E 


Ejercicios. 


5.37 Para el inversor especificado en el ejercicio 5.32, encuentre la corriente pico tomada de Vpp durante la 
conmutación. 


Resp. 1.8 


mA 
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za% 


ARA 


5.38 Sea el inversor especificado en el ejercicio 5.32, cargado por una capacitancia de 15 pF. Encuentre la disipación 
de potencia dinámica que resulte cuando el inversor se conmute a una frecuencia de 2 MHz. ¿Cuál es el promedio de 
corriente consumida de la fuente de alimentación? 


Resp. 3 mW; 0.3 mA 


5.39 Considere un chip CMOS de VLSI, que tiene 100 000 compuertas, fabricado en una tecnología CMOS de 1.2 
pm. Sea la capacitancia de carga, por compuerta, de 30 fF. Si el chip opera de una fuente de 5 V y se conmuta a razón 
de 100 MHz, encuentre (a) la disipación de potencia por compuerta, y (b) la potencia total disipada en el chip suponiendo 
que sólo 30% de las compuertas se conmuta en cualquier instante. 


S 
scams AE GIGIR CITA 


E Resp. 75 4W; 2.25 W 


o A IR TA CRD AREA POS IEA ETS RAS AAA A A ACA ARES IR IO E AR A EA 


Una observación final 


En esta sección hemos dado una introducción a los circuitos digitales CMOS. Regresaremos a este 
tema en el capítulo 13, donde se estudian las compuertas lógicas CMOS y otros circuitos digitales. 


5.9 EL MOSFET COMO INTERRUPTOR ANALÓGICO 


El inversor CMOS estudiado en la sección anterior demuestra una importante aplicación del 
MOSFET, que es su uso como interruptor controlado por voltaje. Específicamente, el voltaje 
aplicado a la compuerta de cada transistor Oy y Op hace que conduzcan o no conduzcan. En la 
posición de no conducción, el MOSFET se comporta como un circuito abierto entre dren y fuente, 
mientras que en la posición de conducción, el MOSFET presenta una resistencia rps entre dren y 
fuente. El valor de la resistencia en conducción del interruptor depende de la ubicación del punto 
de operación en la curva ¡p-ups de la región del triodo, del voltaje de compuerta a fuente y de las 
dimensiones del dispositivo. Específicamente, recordemos que para operación cercana al origen 
(Ups pequeña), un MOSFET de canal n tiene 


1 


ros 7 w 
ka 7) (Ves - V) 


Aun cuando es deseable tener un valor bajo para rps, la operación del inversor digital no es 
críticamente afectado por su valor. Éste suele ser el caso en interruptores digitales, es decir, en 
aplicaciones en que el MOSFET se usa para conmutar señales digitales. Sin embargo, hay 
muchas aplicaciones en que surge la necesidad de conmutar señales analógicas. Entre los ejemplos 
.de estas aplicaciones se cuenta el diseño de convertidores analógicos a digitales y digitales a 
analógicos (capítulo 10) y filtros del condensador-interruptor (capítulo 11). En tales aplicaciones, 
el interruptor es conocido como interruptor analógico, y la operación del circuito suele ser 
críticamente afectada por las curvas características del interruptor analógico. En seguida, primero 
consideramos los requisitos y curvas características deseables de un interruptor analógico. Después 
demostramos que aun cuando se puede usar un solo transistor MOS como interruptor analógico, y 
en efecto así es, sus curvas características son un poco menos que ideales. Finalmente, demostramos 
que un MOSFET de canal n y uno de canal p conectados en paralelo forman un excelente interruptor 
analógico. Es obvio que el circuito resultante se puede fabricar en tecnología CMOS y se conoce 
como compuerta CMOS de transmisión. 


cali 2 
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Fig. 5.61 Uninterruptor analógico 
conecta una señal analógica v4 a un 
circuito representado por una resis- 
tencia R; en paralelo con una capaci- 
tancia C}. El interruptor está operado 
por una señal de control de voltaje 
(que no se muestra). 


El interruptor analógico 


Para evaluar los requisitos más rigurosos puestos sobre un interruptor analógico, en comparación 
con uno digital, considere el circuito de la figura 5.61. En este caso, una señal analógica v4 se va 
a conectar a una carga compuesta por una resistencia R, en paralelo con una capacitancia C,. Cuando 
el interruptor se abre, obviamente deseamos que opere en forma tan semejante a un circuito abierto 
como sea posible. Así, la resistencia en estado abierto del interruptor debe ser muy alta e infinita 
en el ideal; en la posición cerrada, el interruptor debe actuar en forma tan semejante a un 
cortocircuito como sea posible. Observemos que la resistencia en estado cerrado del interruptor 
` resultaría en una atenuación de señal; también introduciría una acción de filtro de paso bajo (véase 
la sección 1.6) con la capacitancia de carga. Se deduce que la magnitud y fase de la señal que 
aparecerá en realidad en la salida dependerá de manera crítica del valor de la resistencia en estado 
cerrado del interruptor. Se presenta un problema todavía más serio si el valor de la resistencia en 
estado cerrado depende de la magnitud de v,. Si ocurre esto, la razón del divisor de voltaje dependerá 
de la magnitud de v4, y la señal de salida se verá distorsionada de una manera que no es lineal. 
Finalmente, observe que debido a que v4 puede ser positivo o negativo, el interruptor debe tener 
capacidad para conducir corriente en ambas direcciones; esto es, debe ser bidireccional. 


Un interruptor analógico NMOS 


Ahora consideremos el uso de un solo MOSFET para poner en práctica el interruptor analógico de 
la figura 5.61. En la figura 5.62 se describe uno de estos circuitos que utiliza un transistor NMOS. 
Para concretar nuestro análisis, hagamos que v, tenga un valor de + 5 V. 

“Para conservar polarizadas inversamente en todo momento las uniones.pn de sustrato a fuente 
y sustrato a dren, el terminal del sustrato se conecta a —5 V. 


Bajo: —3 V 
€ | Alto: +7 V 


p -5 V 
A (Alto: +5 V 


—5 V 


Fig. 5.62 Uso de un transistor NMOS para poner práctica el interruptor analógico del circuito de la . 
figura 5.61. : á 
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Y, =+4V 


(a) (b) 


Fig. 5.63 Método para visualizar la operación del circuito de la figura 5.62 cuando vc es alto: (a) v4 es 
positivo; (b) v4 es negativo. 


El objetivo de la señal de control vc es cerrar y abrir el interruptor. Suponga que el dispositivo 
tiene un voltaje de umbral de Y,=2 V. Se deduce que para cerrar el transistor para todos los posibles 
niveles de señal de entrada, el valor alto de vc debe ser por lo menos +7 V. Análogamente, para 
abrir el transistor para todos los posibles niveles de señal de entrada, el valor bajo de vc debe ser 
un máximo de —3 V. Observe, sin embargo, que estos niveles no son suficientes en la práctica, puesto 
que el transistor apenas se cierra o se abre en los límites. En cualquier caso, vemos que los valores 
del voltaje de control tienen que ser por lo menos iguales a los de la señal de entrada analógica que 
se conmuta. Desafortunadamente, empero, la resistencia en condición cerrada del interruptor 
dependerá en gran medida del valor de la señal de entrada analógica, una característica indeseable, 
como se menciona antes. Otra desventaja obvia es la de los niveles más bien inconvenientes 
necesarios para uc. 

El lector observará que no hemos indicado, en la figura 5.62, cuál terminal es la fuente y cuál 
el dren. Hemos evitado indicarlos primeramente porque el MOSFET es un dispositivo simétrico, 
con la fuente y dren intercambiables. Lo más importante es que:la operación del dispositivo corno 
interruptor se basa en esta intercambiabilidad de papeles. Específicamente, cualquiera de los dos 
terminales que esté al voltaje más alto actúa como dren. Así, si la señal analógica de entrada es 
positiva, por ejemplo +4 V, entonces el terminal a actúa como dren y el b como fuente. Para este 
caso, el circuito (cuando vc es alto) toma la conocida forma que se ilustra en la figura 5.63(a). Es 
fácil ver que el dispositivo estará operando en la región de triodo y que vo estará muy cercano al 
nivel de señal analógica de entrada de +4 V. Por otra parte, si la señal de entrada es negativa, por 
ejemplo —4 V, entonces el terminal b actúa como dren y el a como fuente..En este caso, el circuito 
(para señal vc alta) se puede volver a dibujar a la conocida forma de la figura 5.63(b). Otra vez en 
este caso, debe quedar claro que el dispositivo opera en la región de triodo, y uy será sólo ligeramente 
más alto que el nivel de señal analógica de entrada de 44 V. 


La compuerta de transmisión CMOS 


Consideremos a continuación el interruptor analógico CMOS, más elaborado, que se ilustra en la 
figura 5.64. Este circuito se conoce en la práctica como compuerta de transmisión. Al igual que en 
el caso anterior, suponemos que la señal analógica que se conmuta se encuentra en niveles de —5 a 
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En 
| 


VJ=2 V 


13 


ve | Bajo: -5 V 


Uc Alto: +5 V 


+ 
canal p 
l ọ 
canal n 


v 


vo 


u(=5V>+5V) 


Fig. 5.64 Compuerta de transmisión CMOS. 


+5 V. Para evitar que las uniones del sustrato se polaricen directamente en cualquier momento, € 
sustrato del dispositivo de canal p se conecta al nivel de voltaje más positivo (+5 V) y el del dispo. 
sitivo de canal n se conecta al nivel de voltaje más negativo (—5 V). Las compuertas del transistor son 
controladas por dos señales complementarias denotadas por uc y Uc. A diferencia del interruptor 
NMOS individual, aquí los niveles de vç pueden ser los mismos que en los extremos de la señal 
analógica, +5 y —5 V. Cuando Vc está al nivel bajo, la compuerta del dispositivo de canal n estará a * 
—5 V, evitando así que el dispositivo de canal n conduzca para cualquier valor de v, (entre —5 V 
a+5 V). Simultáneamente, la compuerta del dispesitivo de canal p estará a +5 V, lo que impide que 
ese dispositivo conduzca para cualquier valor de v, (entre —5 V y +5 V). Por lo tanto, con vc bajo, 
el interruptor está abierto. 

Para cerrar el interruptor, tenemos que elevar la señal de control vc al nivel alto de +5 V. De 
modo correspondiente, el dispositivo de canal n tendrá su compuerta +5 V y conducirá para cual- 
quier valor de v, en el intervalo entre —5 V y +3 V. Simultáneamente, el dispositivo de canal p tendrá 
su compuerta a —5 V y conducirá para cualquier valor de v, entre —3 V y +5 V. Vemos así que para v4 
menor de —3 V, sólo el dispositivo de canal n estará conduciendo, mientras que v, sea más grande 
a +3 V, sólo que el dispositivo de canal n esté conduciendo. Para el intervalo de v, =-—3 V a +3 V, 
ambos dispositivos estarán conduciendo. Además, podemos ver que a medida que un dispositivo 
conduzca con más intensidad, la conducción en el otro dispositivo se reduce. Por lo tanto, a medida 
que la resistencia rps de un dispositivo se reduzca, la resistencia del otro aumenta, con el equivalente 
paralelo, que es la resistencia “en conducción” del interruptor, permaneciendo aproximadamen- 
te constante. Ésta es claramente una ventaja de la compuerta de transmisión CMOS sobre el 
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5V 


Ejercicio 


VA (positivo) 


Sy sv 


v4 (negativo) 


(a) (b) 


Fig.5.65 Circuitos equivalentes para visualizar la operación de la compuerta de transmisión en la posición 
cerrada: (a) v4 es positivo; (b) v4 es negativo. 


interruptor NMOS individual considerado antes. Esta ventaja se aplica además de los niveles 
obviamente más convenientes requeridos para la señal de control del interruptor CMOS. 

La operación de la compuerta de transmisión (en la posición cerrada) se puede comprender 
mejor de los dos circuitos equivalentes que se muestran en la figura 5.65. Aquí, el circuito de la 
figura 5.65(a) aplica cuando v; es positivo, mientras que el de la figura 5.65(b) aplica cuando u, es 
negativo. Nótese la intercambiabilidad de los papeles desempeñados por la fuente y dren de cada 
uno de los dos dispositivos. Otra vez, para el dispositivo de canal n, el terminal que se encuentre al 
voltaje más alto actúa como dren, y lo opuesto se cumple para el dispositivo de canal p. Así, al pensar 
sobre la operación de la compuerta CMOS, se debe considerar que el dren de un dispositivo está 
conectado a la fuente del otro, y viceversa. 

En comparación con el interruptor NMOS individual, la compuerta de transmisión proporciona 
mejor operación a costa de mayor complejidad de circuito y área del chip. Que se use un MOSFET 
individual o una compuerta de transmisión dependerá de los requisitos de la aplicación en particular. 

Aun cuando básicamente es un excelente interruptor analógico, la compuerta de transmisión 
CMOS encuentra aplicación también en el diseño de circuitos digitales, como se muestra en el 
capítulo 13. Por último, mostramos en la figura 5.66 la compuerta de transmisión junto con su 
símbolo de circuito comúnmente usado. 


5.40 Considere la compuerta de transmisión CMOS y su circuito equivalente que se muestran en la figura 5.65(b). 
Los dos dispositivos tienen |V| = 2 V y K(WIL) = 100 pA/V? y R, = 50 kQ. Para (a) v4 = —5 V, (b) yy = 2 V y 
(c) va = O V, calcule vo y la resistencia total del interruptor. 


Resp. (2) -4:578 V, 125 KO; (0) -1.986 V, 1.649 kO; (90V, 1.667k0 


E 


NO 


TERR LE E el e a ÓN 
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Voo 


Entrada Salida 


Entrada o Salida 


‘C | Características 


Cortocircuito bidireccional 


(reloj) 


Fig. 5.66 Compuerta de transmisión CMOS junto con su símbolo de circuito usado comúnmente. 


Una observación final: Comparación de los interruptores 
analógicos MOSFET y BJT 


El MOSFET es mucho más apropiado para el diseño de interruptores analógicos que el BJT; esto 
se debe principalmente a que las curvas características del MOSFET ip—ups pasan exactamente por 
el origen y se extienden simétricamente en el tercer cuadrante. En contraste, las curvas caracterís- 
ticas ¡—Ucg del BJT cortan el eje vez a un voltaje finito, pero pequeño (0.1 V). Por lo tanto, el 
interruptor BJT exhibe un voltaje de desnivel (véase la sección 4.12). 


5.10  CAPACITANCIAS INTERNAS DEL MOSFET Y MODELO DE ALTA FRECUENCIA” 


De nuestro estudio de la operación física del MOSFET de la sección 5.1, sabemos que el 
dispositivo tiene capacitancias internas. De hecho, usamos una de éstas, la de compuerta a canal, 
en nuestra deducción de las curvas características i-u del MOSFET. Pero, implícitamente 
supusimos que las cargas de estado estable de estas capacitancias se adquieren instantáneamen- 
te. En otras palabras, no tomamos en.cuenta el tiempo finito requerido para cargar y descargar 
las diversas capacitancias internas. Como resultado de esto, los modelos de dispositivo que 
dedujimos, por ejemplo el modelo a pequeña señal, no incluyen ninguna capacitancia. El uso de 
estos modelos pronosticaría ganancias constantes de amplificador independientes de la frecuen- 
cia, pero sabemos que (desafortunadamente) éste no es el caso; de hecho, la ganancia de todo 
amplificador MOSFET cae a alguna frecuencia alta. Del mismo modo, el inversor MOSFET 
muestra un tiempo de propagación finito, diferente de cero”. Para estar en posibilidad de 


7 El material de esta sección será necesario para el estudio de la respuesta en frecuencia de amplificadores MOS del 
capitulo 7, y la rapidez de respuesta de circuitos digitales MOS del capítulo 13. Por lo tanto, el estudio de esta sección se 
puede posponer. 

8 De hecho, estudiamos esto en la sección 5.8, donde se analizó la operación dinámica del inversor CMOS. Recuerde 
el lector que una capacitancia C se conectó entre el nodo de salida y tierra, y se mencionó que C incluía las capacitancias 
internas del transistor. E 
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pronosticar estos resultados, el modelo MOSFET debe ser acrecentado incluyéndole capacitan- 
cias internas. Éste es el tema de esta sección. 

Para visualizar el origen físico de las diversas capacitancias, el lector debe consultar la figura 
5.1. Hay básicamente dos tipos de capacitancias internas en el MOSFET: 


1. El efecto capacitivo de compuerta: el electrodo de compuerta (polisilicio) forma un 


condensador de placas paralelas con el canal, con la capa de óxido sirviendo como el 
dieléctrico del condensador. Ya estudiamos la capacitancia de compuerta u óxido en la 
sección 5.1 y denotamos este valor por área unitario Ca- 


Las capacitancias de capa de agotamiento de fuente y cuerpo y dren y cuerpo: Éstas son 
las capacitancias de las uniones pn polarizadas inversamente formadas por la región de la 
fuente n* (también llamada difusión de fuente) y el sustrato tipo p, y por la región del dren 
n (la difusión de dren) y el sustrato. La evaluación de estas capacitancias utiliza el 
material estudiado en la sección 3.3. 


Estos dos efectos capacitivos se pueden modelar si se incluyen capacitancias en el modelo 
de MOSFET entre sus cuatro terminales, G, D, S y B. Habrá cinco capacitancias en total: C¿,, 
Czas Cgi» Cso Y Cao, donde los subíndices indican la ubicación de las capacitancias en el 
modelo. En lo que sigue, demostramos la forma en que los valores de las cinco capacitancias 
de modelo se pueden determinar, lo que haremos considerando cada uno de los dos efectos 
capacitivos por separado. 


El efecto capacitivo de compuerta 


El efecto capacitivo de compuerta puede modelarse por las tres capacitancias Cys, Cga y Cge Los 
valores de estas capacitancias se pueden determinar como sigue: 


1. 


Cuando el MOSFET opera en la región del triodo a un pequeño Ups, el canal será de 
profundidad uniforme. La capacitancia entre compuerta y canal será WL C,, y se puede mo- 
delar al dividirla igualmente entre los extremos de fuente y compuerta; entonces, 


Ca= Ca => WL Co (región del triodo) (5.104) 


Ésta es, obviamente, una aproximación (como son todos los modelos) pero funciona bien ' 
para operación en la región del triodo incluso cuando Ups no sea pequeño. 


. Cuando el MOSFET opera en saturación, el canal tiene una forma cónica y se estrangu- 


la en el extremo del dren, o cerca de éste. Se puede demostrar [véase Tsividis (1987)] que 
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la capacitancia de compuerta a canal en este caso es aproximadamente WL Ca y se puede 
modelar al asignar toda esta cantidad a Cg, y cero cantidad a C¿g (porque el canal está 
estrangulado en el dren); entonces 


C=? WL Cox (5.105) 
(región de saturación) 
Cza=0 l (5.106) 


3. Cuando el MOSFET se corta, el canal desaparece y entonces Czs = Cga = 0, pero podemos 


(tras uri razonamiento más o menos complejo) modelar el efecto capacitivo de la compuerta ` 


al asignar una capacitancia WL Ca a la capacitancia del modelo de compuerta y cuerpo; 
. entonces 


Cp=Cy=0 . (5.107) 
(corte) 
Co =WL Cox (5.108) 


4. Hay una componente capacitiva pequeña adicional que debe sumarse a Cgs y Cga en todas 
las fórmulas precedentes. Ésta es la capacitancia que resulta del hecho de que las difusiones 
de fuente y dren se extienden ligeramente bajo el óxido de la compuerta (consulte la figura 
5.1). Si la longitud de traslape está denotada como L,,, vemos que la componente de 
capacitancia de traslape es 


Cos = WLa Cox (5.109) 


Típicamente, Lo = 0.1 — 0.2 um, que puede ser una fracción importante de la longitud del 
canal en modernas tecnologías CMOS de submicrones.? 


Las capacitancias de unión 


Las capacitancias de capa de agotamiento de las dos uniones pn inversamente polarizadas, formadas 
entre cada una de las difusiones de fuente y dren y el cuerpo, se pueden determinar si se usa la 
fórmula desarrollada en la sección 3.3 (ecuación 3.25). Entonces, para la difusión de fuente, tenemos 


la capacitancia de fuente y cuerpo, Cs», 
Ca === (5.110) 
1+ Le 
Vo 


? En la figura 5.1 se ilustra que la longitud eficaz de canal es más corta que la nominal o longitud de canal dibujado, 
que es la longitud del electrodo de la compuerta, por 2Lov, pero, para los fines de este libro, no hacemos distinción entre las 
dos. 
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donde Css es el valor de C,, a cero polarización de cuerpo y fuente, Vss es la magnitud del voltaje 
.de polarización inversa, y V, es el voltaje integrado de unión (0.6 a 0.8 V). Del mismo modo, para 
la difusión de dren, tenemos la capacitancia de dren y cuerpo Cas, 


Ca = Lo (5.111) 
1 +48 o 
Vo 


donde Ca es el valor de capacitancia a cero voltaje de polarización i inversa, y Vps es la magnitud 
del voltaje de polarización inversa. Nótese que hemos supuesto que, para ambas uniones, el . 
coeficiente de clasificación es m =1. * 

Debe observarse que cada una de estas capacitancias de unión incluye una componente que 
surge del lado inferior de la difusión y una componente de las paredes laterales de la difusión. En 
este sentido, observemos que cada difusión tiene tres paredes laterales que están en contacto con el 
sustrato y así contribuyen a la capacitancia de unión (la cuarta pared está en contacto con el canal). 
En modelos más avanzados de los MOSFET, las dos componentes de cada una de las Fapacitancias 
de unión se calculan por separado [véase Rabaey (1996)). 

Las fórmulas para las capacitancias de unión de las ecuaciones (5.110) y (5.111) suponen 
operación a pequeña señal, pero estas fórmulas se pueden modificar para obtener valores promedio 
aproximados para las capacitancias cuando el transistor opere bajo condiciones de gran señal, como 
en circuitos lógicos. Por último, los valores típicos para las diversas capacitancias exhibidas por un 
MOSFET de canal n en un proceso CMOS relativamente moderno (1.2 um) se dan en el siguiente 
ejercicio. 


qa o o e A e ia A to E e e a r poii e AS e e o re a AS RA a cd at at 


Ejercicio 


5.41 Para un MOSFET de canal » con tox = 20 nm, L = 2.4 um, W = 10 um, Lo = 0.15 um, Cs50 = Caso = 40 fF, Vo = 
0.8 V y |Vsgl = [Vos] = 2 V, calcule las siguientes capacitancias cuando el transistor opere en saturación: Cox, Co» 
Cas» Cga, Cso Y Cas. (Nota: el lector puede consultar la tabla 5.1 para hallar valores de las constantes físicas.) 


ane T 2.6 fF; 30.6 fF; 2.6 fF; 21.4 fF; 21.4 fF 


irie A ARSS RS A E A E 


El modelo de alta frecuencia MOSFET 


En la figura 5.67(a) se muestra el modelo a pequeña señal del MOSFET, incluyendo las cuatro 
capacitancias Cy, Cga, Cse Y Cas- Este modelo se puede usar para pronosticar la respuesta a alta 
frecuencia de amplificadores MOSFET, pero es bastante complejo para análisis manual y su uso 
está limitado a usar simulación de computadora, por ejemplo el SPICE. Afortunadamente, para el 
caso cuando la fuente esté conectada al cuerpo, el modelo se simplifica en forma considerable, como 
se muestra en la figura 5.67(b). En este modelo, Cga, aunque pequeña, desempeña un papel 
importante para determinar la respuesta a alta frecuencia de amplificadores (capítulo 7) y por lo 
tanto debe mantenerse en el modelo. La capacitancia Ca, por otra parte, por lo general puede 
despreciarse, resultando una simplificación importante de análisis manual. El circuito resultante se 
muestra en la figura 5.67(c). 
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(b) 


Fig. 5.67 (a) Modelo de circuito 
equivalente de alta frecuencia para 
el MOSFET; (b) circuito equiva- 
lente para el caso en que la fuente 
esté conectada al sustrato (cuer- 
po); (c) modelo de circuito equiva- 
lente de (b) con Ca, despreciado 
(c) A (para simplificar análisis). 


El modelo MOSFET de circuito equivalente de la figura 5.67(c) se asemeja bastante al modelo 
de BJT de la figura 4.70. Por'lo tanto, nos referiremos al modelo MOSFET también como el 
modelo híbrido r. . ' 


La frecuencia (fr) de ganancia unitaria dei MOSFET 


Una cifra de mérito para la operación de alta frecuencia del MOSFET como amplificador es la 
frecuencia de ganancia unitaria, f7. Esta se define como la frecuencia a la que la ganancia de corriente 
en cortocircuito de la configuración de fuente común es la unidad. Nótese que esta definición es 
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o lo 


Fig. 5.68 Determinación de la 
ganancia de corriente //[, en cor- 
tocircuito. 


idéntica a la empleada en el capítulo 4 para el BJT. En la figura 5.68 se muestra el modelo MOSFET 
híbrido rr con la fuente como terminal común entre los puertos de entrada y salida. Para determinar f 
la ganancia de corriente en cortocircuito, la entrada se alimenta con una señal de fuente de corriente 
I;y los terminales de salida se ponen en cortocircuito. Es fácil ver que la corriente en el cortocircuito 
está dada por 


L = EmVgs =s CgaV gs 


Si recordamos que Cy es pequeña a las frecuencias de interés, el segundo término de esta ecuación 
se puede despreciar, 


Io = Zu Ves (5.112) 


De la figura 5.68, podemos expresar V, en términos de la corriente de entrada J; como 


l Vas = LilS(Cgs + Cga) (5.113) 
Las ecuaciones (5.112) y (5.113) se pueden combinar para obtener la ganancia de corriente en 
cortocircuito 
L___ gn 
L GC (5.114) 


Para frecuencias fisicas s = jw, se puede ver que la magnitud de la ganancia de corriente se convierte 
en unitaria a la frecuencia l à 


U= EmM(Cgs + Cga) 
Por lo tanto, la frecuencia de ganancia unitaria fr = w,/271 es 


2 Em 
f= IC, + Co (5.115) 


Como fr es proporcional a g„ e inversamente proporcional a las capacitancias internas del FET, 
cuanto más alto sea el valor de fr más eficaz será el FET como amplificador. Al sustituir por g,, 
usando la ecuación (5.44), podemos expresar fy en términos de la corriente de polarización /p (véase 
el problema 5.111). Alternativamente, podemos sustituir por g,, de la ecuación (5.43) para expresar 
fr en términos del voltaje eficaz Vos — V, (véase el problema 5.112). Ambas expresiones producen 
conocimiento adicional de la operación de alta frecuencia del MOSFET. 

Típicamente, fr oscila de unos 100 MHz para las tecnologías anteriores (por ejemplo, un 
proceso CMOS de 0.5 pm) a muchos GHz para las más recientes tecnologías de alta velocidad (por 
ejemplo, un proceso CMOS de 0.8 pm). 


Ejercicio 
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5.42 Calcule fypata el MOSFET de canal n cuyas capacitancias se encontraron en el ejercicio 5.41. Suponga operación 
a 100 uA, y observe que de la tabla 5.1, k, = 100 AIV’. 


Resp. 1.38 GHz 


aiad me E i e tSo orenk eae > E A O AS - 


5.11 EL TRANSISTOR DE UNIÓN DE EFECTO DE CAMPO (JFET) 


El transistor de unión de efecto de campo, o JFET, es quizá el transistor más sencillo que se 
fabrica. Tiene algunas características importantes, como es su notable resistencia de entrada muy 
alta. Desafortunadamente (para el JFET), el MOSFET posee una resistencia de entrada aún más alta 
que, junto con muchas otras ventajas de los transistores MOS, ha hecho prácticamente obsoleto al 
JFET. En la actualidad, sus aplicaciones están limitadas al diseño de circuitos discretos, donde se 
utiliza como amplificador y como interruptor. Sus aplicaciones en circuitos integrados están 
limitadas al diseño de la etapa diferencial de entrada de algunos amplificadores operacionales, 
donde se aprovecha su alta resistencia de entrada (en comparación con la del BJT). En esta sección 
consideraremos brevemente la operación y características del JFET; otra razón importante para 
incluir el JFET en el estudio de electrónica es que ayuda a entender la operación de dispositivos de 
arseniuro de galio, que es el tema de nuestra siguiente sección.. 


Estructura del dispositivo 


Al igual que con otros tipos de FET, el JFET se fabrica en dos polaridades: canal n y canal p. En la 
figura 5.69(a) se ilustra una estructura simplificada del JFET de canal n. Consta de una placa de 
silicio de tipo n con regiones tipo p difundidas en sus dos costados. La región n es el canal, y las 
regiones p están eléctricamente conectadas juntas y forman la compuerta. La operación del 
dispositivo está basada en la polarización inversa de la unión pn entre compuerta y canal. De hecho, 
es la polarización inversa de esta unión la que se usa para controlar el ancho de canal y por lo tanto la 
circulación de corriente de dren a fuente. El importante papel que esta unión pn. desempeña en 
la operación del FET ha dado lugar a su nombre: transistor de unión de efecto de campo (JFET). 

Debe ser obvio que un dispositivo de canal p se puede fabricar con sólo invertir todos los tipos 
semiconductores, con lo que se usa silicio tipo p para el canal y silicio tipo n para las regiones de 
la compuerta. 

En las figuras 5.69(b) y (c) se muestran los símbolos de circuito para los JFET de ambas 
polaridades. Observe que la polaridad del dispositivo (canal n o canal p) está indicada por 
la dirección de la línea de la punta de flecha de la compuerta. Esta punta de flecha apunta en la 
dirección directa de la unión pn entre compuerta y canal. Aun cuando el JFET es un dispositivo 
simétrico cuya fuente y dren se pueden intercambiar, es útil, en el diseño de circuito, designar uno de 


` estos dos terminales como fuente y el otro como dren. El símbolo de circuito logra esta designación 


al colocar la compuerta más cerca de la fuente que el dren. 
Operación física 


Considere un JFET de canal n y consulte la figura 5.70(a). (Nótese que para simplificar las cosas, 
no mostraremos la conexión eléctrica entre los terminales de la compuerta, pero se supone que los 
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Dren (D) 


Compuerta O 
(G) 


(a) (b) (c) 


Fig. 5.69 (a) Estructura básica de un JFET de canal n. Ésta es una estructura simplificada utilizada para ` 


explicar la operación del dispositivo. (b) Símbolo de circuito para el JFET de canal n. (c) Símbolo de circuito 
para el JFET de canal p. - 


dos terminales marcados G están unidos.) Con vgs = O, la aplicación de un voltaje Ups hace que 
circule corriente de dren a la fuente. Cuando se aplica un voltaje negativo Ugs, la región de agota- 
miento de la unión entre compuerta y canal se ensancha y el canal se hace proporcionalmente más 
angosto; entonces aumenta la resistencia del canal y la corriente ip (para. un Ups dado) se reduce. 
Como Ups es pequeño, el canal es casi de ancho uniforme. El JFET está simplemente operando como 
una resistencia cuyo valor está controlado por Vgs. Si seguimos aumentando vgs en la dirección 
negativa, se llega a un valor al que la región de agotamiento ocupa todo el canal. A este valor de 
ucs el canal está por completo agotado de portadores de carga (electrones); de hecho el canal ha 
desaparecido. Este valor de vcs es, por lo tanto, el voltaje de umbral del dispositivo, V, que es 
obviamente negativo para un JFET de canal n. Para los JFET, el voltaje de umbral se denomina 
voltaje de estrangulamiento y se denota como Vp. 

Considere en seguida Ja situación descrita en la figura 5.70(b). Aquí, Ugsse mantiene constante 
a un valor mayor (es decir, menos negativo) que Vp, y Ups aumenta. Como Ups aparece como caída 
de voltaje en la longitud del canal, el voltaje aumenta a medida que nos movemos a lo largo del 
canal de fuente a dren. Se deduce que el voltaje de polarización inversa entre compuerta y canal 
varía en puntos diferentes a lo largo del canal y es máximo en el extremo del dren. Por lo tanto, 
el canal adquiere forma cónica y la curva característica ip-Ups se hace no lineal. Cuando la 
polarización inversa del extremo del dren, Ugp, cae por debajo del voltaje de estrangulamiento Vp, 
el canal se estrangula en el extremo del dren y la corriente de dren se satura. El resto de la descripción 
de la operación del JFET sigue muy de cerca la dada para el MOSFET de agotamiento. 

La descripción anterior claramente indica que el JFET es un dispositivo del tipo de agotamien- 
to. Sus curvas características deben por esto ser semejantes a las del MOSFET del tipo de 
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Región de 
agotamiento 


Región de 
agotamiento 


Ups (Pequeño) 


La región de 
agotamiento se 
ensancha a medida 
que ups aumenta, 
hasta que el canal 
se estrangula. 

EG = 0 


Fig. 5.70 Operación física del JFET 
de canal n: (a) Para Ups pequeño, el 
canal es uniforme y el dispositivo fun- 
ciona como resistencia cuyo valor es 
controlado por vaos. (b) Si se aumenta 
Ups, €l canal adquiere forma cónica y 
finalmente ¿e estrangula. Nótese que, 
aunque no se muestra, las dos regiones 
de compuerta están eléctricamente co- 
nectadas. 


agotamiento. Esto se cumple con una excepción muy importante: mientras es posible operar el 
MOSFET del tipo de agotamiento en el modo de enriquecimiento (con sólo aplicar un vgs positivo 
si el dispositivo es canal n), esto es imposible en el caso del JFET. Si intentamos aplicar un Ugs 
positivo, la unión pn entre compuerta y canal se polariza directamente y la compuerta deja de 
controlar el canal. Por lo tanto, el máximo ves está limitado a 0 V, aun cuando es posible pasarse hasta 
a.0.3 V, o un valor semejante, ya que una unión pn permanece esencialmente en corte a este pequeño 
valor de voltaje de polarización directá. 
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Curvas características de corriente contra voltaje 


Las curvas características de corriente contra voltaje del JFET son idénticas a las del MOSFET del 
tipo de agotamiento estudiadas en la sección 5.3, excepto que para el JFET el vgs máximo permitido 
es normalmente 0 V. Además, el JFET está especificado en términos del voltaje de estrangulamiento 
Vp (igual a Y, del MOSFET) y la corriente de dren a fuente con la compuerta en cortocircuito con 
la fuente, lpss, que corresponde a j kV? para el MOSFET. Con estas sustituciones, las curvas 
características del JFET de canal n se pueden describir como sigue: 


Corte: VGS < Vp, ip=0 


Región del triodo: Vp < Vss < 0, Ups < Ugg Vo 


2 
lolo 2 1 7) CANES | (5.116) 


Región de saturación (estrangulamiento): Vp < Ves SO, Ups 2 Vas — Vp 


2 

b= lo $) (1 + Aups) (5.117) 
P 

donde A es el inverso del voltaje Early; A = 1/V,, y V4 y À son positivos para dispositivos de 

canal n. 


Si recordamos que para un dispositivo de canal n, Vp es negativo, vemos que la operación en 
la región de estrangulamiento se obtiene cuando el voltaje de dren es mayor que el voltaje de 
compuerta en por lo menos |Vp]. 

Como la unión entre compuerta y canal está siempre polarizada inversamente, sólo circula una 
corriente de fuga por el terminal de compuerta. Del capítulo 3 sabemos que esta corriente de fuga es del 
orden de 107? A. Aun cuando iç es muy pequeña, y se supone que es cero en casi todas las aplicaciones, 
debe observarse que la corriente de compuerta en un JFET es muchos órdenes de magnitud mayor que 
la corriente de compuerta en un MOSFET. Por supuesto que esta última es tan pequeña por la 
estructura de compuerta aislada. Otra aplicación surge en el JFET debido a la fuerte dependencia de 
la corriente de fuga de compuerta respecto de la temperatura, aproximadamente duplicándose por cada 
10°C de calentamiento, como es el caso de un diodo polarizado inversamente (véase el capítulo 3). 


El JFET de canal p 


Las curvas características de corriente contra voltaje de un JFET de canal p se describen por las 
mismas ecuaciones que el JFET de canal n. Nótese, sin embargo, que para el JFET de canal p, Vp 
es positiva, 0 < Vgs € Vp, Ups es negativo, À y Y, son negativos, y la corriente ip sale del terminal 
del dren. Para operar el JFET de canal p en estrangulamiento, Ups S Vas — Vp, lo que en otras palabras 
significa que el voltaje del dren debe ser menor que el de compuerta en por lo menos |Vp]. De otra 
manera, con Ups 2 Vaos — Vp, el JFET de canal p opera en la región del triodo. 


Modelo de JFET a pequeña señal 


El modelo de JFET a pequeña señal es idéntico al del MOSFET [véase la figura 5.34(b)]. Aquí, £m 
está dada por 
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=| Zoss TEC 
UV V; 


[2s | Lo 
Em (z=) Ts (5.118b) 


donde Vgs e Ip son las cantidades de polarización de cd, y 


E 


o alternativamente por 


MZ 
"To 


A altas frecuencias, el circuito equivalente de la figura 5.67(c) aplica con C¿, y Cga siendo ambas 
capacitancias de agotamiento. Típicamente, Cs = 1 a 3 pF, Cga = 0.1 a 0.5 pF, y fr= 20 a 100 MHz. 


Ejercicios 


En los ejercicios 5.43 a 5.46, el JFET de canal n tiene Vp =—4 V e Ipss= 10 mA; a menos que se especifique lo contrario, .. 
debe suponerse que en estrangulamiento (saturación) la resistencia de salida es infinita. 


5.43 Para vgs = 2 V, hallar el mínimo ups para que el dispositivo opere en estrangulamiento. Calcule ip para vgs = 
-2 V y Vps 7 3 V. ‘i 


Resp. 2 V;2.5 mA 

5.44 Para vps = 3 V, encuentre el cambio en ip correspondiente a un cambio en vgs desde —2 a —1.6 V. 
Resp. 1.1 mA . 

5.45 Para Ups pequeño, calcule el valor de rps a vgs = 0 V y a ugs = —3 V. 

Resp. 200 Q; 800 Q 


5.46 Si Y, = 100 V, encuentre la resistencia de salida r, del JFET cuando opere en estrangulamiento a una corriente 
de 1 mA, 2.5 mA y 10 mA. 


Resp. 100 k0; 40 KQ; 10 kQ 


D5.47 El JFET del circuito de la figura E5.47 tiene Vp = —3 V, [pss = 9 mA y à = 0. Encuentre los valores de todos 
los resistores de modo que Vc = 5 V, Ip =4 mA y Vp= 11 V. Diseñe para 0.05 mA en el divisor de voltaje. 


Resp. Rc, = 200 KQ; Ro: = 100 KQ; Rs = 1.5 KQ; Rp=1kQ 


5.48 Para el circuito con JFET diseñado en el ejercicio 5.47, sea una señal de entrada v, capacitivamente acoplada a 
la compuerta, un condensador de elevado valor conectado entre fuente y tierra, y la señal de salida v, tomada del dren 


- (5.118a) 


(5.119) 
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+15 V 


Ra: Rp 
Fig. E5.47 


Fig. E5.48' 


por medio de un condensador de elevado valor. El amplificador resultante de fuente común se ilustra en la figura ES.48. 


Calcule g,» y ro (suponiendo V4 = 100 V). También encuentre R;, A, = 2 y Ro. 


Resp. 4 mA/V,; 25 KQ; 66.7 KQ; -3.8 V/V; 962 Q 


5.12 DISPOSITIVOS DE ARSENIURO DE GALIO (GaAs); EL MESFET” 


Los dispositivos analizados hasta aquí, y de hecho los que se utilizan en la mayor parte de los 
circuitos que se estudian en este libro, son de silicio. Esto refleja la situación que ha existido en la 
industria microelectrónica durante por lo menos tres décadas. Además, debido a los avances que se 
hacen continuamente en los dispositivos de silicio y en tecnologías de circuitos, el predominio del 
silicio como el material semiconductor más útil se espera que continúe durante muchos años más. 
Sin embargo, otro material semiconductor ha estado abriéndose paso en aplicaciones digitales que 
requieren velocidades de operación extremadamente altas y aplicaciones analógicas que requieren 
frecuencias de operación muy altas. Nos referimos al arseniuro de galio (GaAs), un compuesto 
semiconductor formado de galio, que está en la tercera columna de la tabla periódica de los 
elementos, y arsénico, que está en la quinta columna; por lo tanto, el GaAs se conoce como un 
semiconductor HI- V. : 

La principal ventaja que el GaAs ofrece sobre el silicio es que los electrones se desplazan con 
mucho más velocidad en el GaAs que en el silicio. Esto es el resultado de que la movilidad 4, de 
desplazamiento de electrones (que es la constante que relaciona la velocidad de desplazamien- 
to de electrones con el campo eléctrico; velocidad = ¡,,E) es de cinco a diez veces mayor en el GaAs 
que en el silicio. Por lo tanto, para los mismos voltajes de entrada, los dispositivos de GaAs poseen 
corrientes de salida más elevadas y g,, más elevadas que los correspondientes dispositivos de silicio, 
Las corrientes de salida más elevadas hacen posible una más rápida carga y descarga de capacitan- 
cias parásita y de carga y por lo tanto resultan velocidades de operación más altas. 

Los dispositivos de arseniuro de galio se han utilizado durante algunos años en el diseño de 
amplificadores de componentes discretos para aplicaciones en microondas (en un arreglo de fre- 


10 E] material de esta sección es necesario sólo para el estudio de los circuitos de GaAs de las secciones 6.8 y 14.8. De 
otra forma, esta sección se puede omitir sin pérdida de continuidad. 
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cuencias de 10? Hz o GHz). Más recientemente, el GaAs ha empezado a utilizarse en el diseño 
de circuitos integrados digitales de muy alta velocidad y en circuitos integrados (IC) analógicos, 
como son op ámps, que operan en un arreglo de frecuencias de cientos de MHz. Aun cuando la 
tecnología está todavía inmadura y tiene problemas de rendimiento y confiabilidad limitados a bajos 
niveles de integración, ofrece grandes potenciales. Por lo tanto, este libro incluye un breve estudio , 
de dispositivos y circuitos de GaAs. Específicamente, los dispositivos básicos de GaAs se estudian 
en esta sección; sus configuraciones básicas de circuitos amplificadores se estudian en la sección 
6.8, y se estudian circuitos digitales de GaAs en la sección 14.8. 


Dispositivos básicos de GaAs 


Aun cuando en la actualidad hay varias tecnologías de GaAs en diversas etapas de desarrollo, 
estudiaremos la más avanzada de estas tecnologías. El dispositivo activo disponible en esta tecno- 
logía es un transistor de efecto de campo de canal n conocido como FET de semiconductor 
metálico o MESFET. La tecnología también proporciona un tipo de diodo conocido como diodo 
de barrera Schottky (SBD). (Recordemos que el SBD fue introducido brevemente en la sección 
3.9.) La estructura de estos dos dispositivos básicos se ilustra por sus secciones transversales, 
descritas en la figura 5.71. El circuito de GaAs se forma sobre un sustrato de GaAs sin impurezas. 
Como la conductividad del GaAs sin impurezas es muy baja, se dice que el sustrato es semiaislador. 
Ésta resulta ser una ventaja para la tecnología del GaAs, ya que simplifica el proceso de aislar entre 
sí los dispositivos en el chip, y resultan menores capacitancias parásitas entre los dispositivos y 
tierra del circuito. . 

-Como se indica en la figura 5.71, un diodo de barrera Schottky consta de una unión entre metal 
y semiconductor. El metal, conocido como metal de barrera Schottky para distinguirlo de la clase 
diferente de metal usado para hacer un contacto [véase el libro de Long y Butner (1990) para una 
detallada explicación de la diferencia], forma el ánodo del diodo. El GaAs de tipo n forma el cátodo. 


SBD MESFET 
Metal de barrera 


Metal de 
contacto 


Regiones de aislamiento 


Sustrato de GaAs 
de semiaislamiento 


Fig. 5.71 Sección transversal de un diodo de barrera Schottky (SBD) de GaAs y un MESFET. 
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Nótese que se emplea GaAs de tipo n fuertemente contaminado (indicado por n”) entre la región n 
y el contacto metálico del cátodo para mantener baja la resistencia parásita en serie. 

. La compuerta del MESFET está formada por el metal de barrera Schottky en contacto directo 
con el GaAs de tipo n que forma la región del canal. La longitud L del canal está definida por la 
longitud del electrodo de la compuerta, y análogamente para el ancho W (en la dirección perpen- 
dicular a la página). Para reducir resistencias parásitas entre los contactos de dren y fuente y el canal, 
los dos contactos están rodeados con GaAs (n°) con fuerte cantidad de impurezas. 

Como la razón principal para usar circuitos de GaAs es alcanzar alta velocidad y alta frecuencia 
de operación, la longitud del canal se hace tan pequeña como sea posible. Típicamente L = 0.2 a 2 um. 
Del mismo modo, por lo general todos los transistores del chip de IC se hacen de la misma longitud, 
dejando sólo el ancho W de cada dispositivo para ser especificada por el diseñador del circuito. 

Sólo se fabrican los MESFET de canal n en tecnología de GaAs, lo que se debe a que los 
huecos tienen una movilidad de desplazamiento relativamente baja en GaAs y hacen poco atracti- 
vos los MESFET de canal p. La falta de transistores complementarios es una desventaja definitiva 
de la tecnología de GaAs. De modo correspondiente, hace que la tarea del diseñador de circuitos 
sea más dificil de lo acostumbrado. 


Operación del dispositivo 


El MESFET opera en forma muy semejante al JFET, con el metal Schottky desempeñando el papel 
de la compuerta tipo p del JFET (consulte la figura 5.69). Básicamente, se forma una región de 
agotamiento en el canal bajo la superficie de la compuerta, y el grueso de la región de agotamiento 
está controlado por el voltaje de compuerta vgs. Esto, a su vez, efectúa control sobre las dimensiones 
del canal y por lo tanto sobre la corriente que circula de dren a fuente, en respuesta a un Ups aplicado. 
Este último voltaje hace que el canal tenga una forma cónica, ocurriendo finalmente el estrangula- 
miento en el extremo del dren del canal. 

Los MESFET de GaAs más comunes que se fabrican son del tipo de PEETA con un voltaje 
de umbral Y, (o bien, lo que es lo mismo, voltaje de estrangulamiento Vp) entre 0.5 y —2.5 V. 
Estos dispositivos pueden operar con valores de ugs que oscilan desde V, negativos hasta valores 
positivos tan altos como son unas décimas de volt, pero a medida que el vgs llega a 0.7 o algo 
semejante, el diodo de barrera Schottky entre compuerta y canal conduce fuertemente y el voltaje 
de compuerta ya no controla de manera eficaz la corriente de dren a fuente. La conducción de 
compuerta, que no es posible en los MOSFET, es otra desventaja definitiva del MESFET. 

Aun cuando son menos comunes, los MESFET del modo de enriquecimiento se fabrican en 
ciertas tecnologías. Estos dispositivos fuera de lo normal se obtienen haciendo arreglos para que la 
región de agotamiento que existe en vgs = 0 se extienda en toda la profundidad del canal, bloqueando 
así el canal y haciendo que ip = 0. Para que la corriente circule de dren a fuente, el canal debe abrirse 
por la aplicación de un voltaje positivo a la compuerta, de magnitud suficiente para reducir el grueso 
de la región de agotamiento por debajo de la región del canal. Típicamente, el voltaje de umbral V, 
es entre 0.1 y 0.3 V. 

La descripción anterior de la operación del MESFET sugiere que las curvas características 
¡p-Ups deben saturarse a Ups = Ucs — V,, como es el caso de un JFET de silicio. Se ha observado, sin 
embargo, que las curvas características ¡g-Ups de los MESFET de GaAs se saturan a menores valores 
de Ups y, además, que los voltajes de saturación Upss NO dependen en gran medida del valor de Ucs; 
Este fenómeno de “saturación temprana” aparece porque la velocidad de los electrones del canal 
no permanece proporcional al campo eléctrico (que a su vez está determinado por Ups y L; E = Ups/L) 
como en el caso del silicio; en lugar de esto, la velocidad de los electrones alcanza un valor pico 
alto y luego se satura (es decir, se convierte en constante independientemente de vps). El efecto de 
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` saturación de velocidad es incluso más pronunciado en dispositivos de canal corto (L < 1 ym), 
ocurriendo a valores de Ups menores de (vgs — V.). 

Finalmente, unas palabras acerca de la operación del diodo de barrera Schottky (SBD). La 
corriente de polarización directa es conducida por los portadores mayoritarios (electrones) que 
entran en el metal de barrera Schottky (el ánodo). A diferencia del diodo de unión pn, los portadores 
minoritarios no desempeñan papel alguno en la operación del SBD. En consecuencia, el SBD no 
exhibe efectos de almacenamiento de portadores minoritarios, que dan lugar a la capacitancia de 
difusión del diodo de unión pn. Por lo tanto, el SBD tiene sólo un efecto capacitivo, el asociado con 
la capacitancia C; de la capa de agotamiento. 


Curvas características y modelos del dispositivo 


Un modelo de primer orden para el MESFET, apropiado para cálculos a mano, se obtiene si se 
desprecia el efecto de saturación de velocidad, y por lo tanto el modelo resultante es casi idéntico 
al del JFET aunque expresado de manera un poco diferente para corresponder a la literatura: 


ip=0 para ugs</V, 
ip = Pl2(vas — Vivos — VIA +A Vos) para ves 2 Vn Vos < Vas V, 
ip= Auss- YN (1 +A UDS) para ves 2 Vn Ups 2 Vas — Y, (5.120) 


Las únicas diferencias entre estas ecuaciones y las de los JFET son (1) el factor de modulación de 
longitud de canal, 1 + A Ups, está incluido también en la ecuación que describe la región del triodo 
(también llamada región óhmica) simplemente porque la A del MESFET es más bien larga, e incluir 
este factor resulta en un mejor ajuste a curvas características medidas; y (2) se utiliza un parámetro 
de transconductancia 6 para corresponder con la literatura del MESFET. Obviamente, 8 está 
relacionada con la /pss del JFET y K (W/L) del MOSFET. (¡Nótese que esta 8 no tiene que ver nada 
con la 6 de los BJT!) ' . 

Una modificación de este modelo para tomar en cuenta los efectos de saturación temprana 
aparece en la obra de Hodges y Jackson (1988). 

En la figura 5.72(a) se ilustra el símbolo de circuito para el MESFET de GaAs de canal n del 
tipo de agotamiento. Como sólo se fabrica un tipo de transistor (canal 7), todos los dispositivos se 
dibujan del mismo modo y no debe haber confusión en cuanto a qué terminal es el dren y cuál es 
la fuente. l 

¿El símbolo de circuito del diodo de barrera Schottky se describe en la figura 5.72(b). A pesar 
del hecho de que la operación física del SBD difiere de la de un diodo de unión pn, sus curvas 
características i-u son idénticas. Por lo tanto, la curva característica ¡-u del diodo de barrera 


D 
y Fig.5.72 Símbolos de circuito para 
(a) un MESFET de GaAs del tipo de 
agotamiento de canal n, y (b) un diodo 
de barrera Schottky (SBD). 
S 


(a) (b) 
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Schottky (SBD) está dada por la misma relación exponencial estudiada en el capítulo 3. Para el 
SBD de GaAs, la constante n está típicamente entre 1 y 1.2. 
El modelo a pequeña señal del MESFET es idéntico al de otros tipos de FET. Los valores de 


parámetro están dados por 
Em = 2A Vas — V) +A Vos) (5.121) 
Yo = E j | i 
E 9Ups 
=1/AA Vos =V» ; a (5.122) 


` El MESFET, sin embargo, tiene un valor más bien alto para A (0.1 a 0.3 V`’) que resulta en una 
pequeña resistencia de salida r,. Esto resulta ser una grave desventaja de la tecnología MESFET de 
GaAs, que resulta en baja ganancia de voltaje que se puede obtener de cada etapa. Además, se ha 
encontrado que r, decrece a altas frecuencias. Las técnicas de diseño de circuitos para enfrentarse 
a una baja r, se presentarán en la sección 6. 8. 

Para fácil referencia, en la tabla 5.2 se dan valores típicos de parámetros del dispositivo en una 
tecnología MESFET de GaAs. Los dispositivos de esta tecnología tienen una longitud de canal 
L=1 um. Los valores dados son para un dispositivo con un ancho W = 1 um. Los valores de 
parámetro para dispositivos reales se pueden obtener al graduar apropiadamente por el ancho W. 
Este proceso se ilustra en el siguiente ejemplo. A menos que se especifique lo contrario, los valores 
de la tabla 5.2 deben usarse para los ejercicios y los problemas de fin de P eapiulg 


Tabla 5.2 VALORES TÍPICOS DE PARÁMETROS 
PARA LOS MESFET DE GaAs Y DIODOS 
SCHOTTKY EN TECNOLOGÍA L = 1 um, 
NORMALIZADA PARA W= 1 um 


= -1.0 V 
pS = 10* A/V? 
A=0.1V" 
ls = 10 A 
n= 1.1 


EJEMPLO 5.11 


En la figura 5.73 se ilustra un sencillo amplificador MESFET de GaAs, con los valores W de los 
transistores indicados. Suponga que la componente de cd de v;, es decir Ves, polariza Q, a la 
corriente proporcionada por la fuente de corriente Q}, de modo que ambos dispositivos operan en 
saturación y que la salida de cd está a la mitad del voltaje de alimentación. Encuentre: 


(a) los valores de 8 para O, y Qz; 
(b) Vasi; 
(©) mi For Y Por Y 


(d) la ganancia de voltaje a pequeña señal. 
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Vop =10V 


Fig. 5.73 Circuito para el 
ejemplo 5.11: un amplifica- 
dor MESFET sencillo. 


4 


SOLUCIÓN 


(a) Los valores de 8 se pueden obtener al graduar el valor dado en la tabla 5.2 usando los 


. valores especificados de W, 
6ı = 100 x 10% = 10? A/V? = 10 mA/V? 


B = 50 x 107% = 5 x 10° A/V? = 5 mA/V? 


©) n 
In = B(Vos — VIA +A Vos) 
=5(0+ 11 + 0.1 x 5) 
=7.5 mA 
lor = Im =7.5 mA 
7.5 = BlVos: - VY (1 +A Vosi) 
= 10(Vesı + 1}(1 + 0.1 x 5) 
Entonces, 
, Vos =4.3V 
(c) 
£m =2 X 10(—0.3 + YA + 0.1 x 5) 
=21 mA/V 
ra = 2K 
° 0.1x10-0.3 +1% 
ra” sanh o =2 kQ 
2 01x50+1Y 
(d) 


Ár = -8m (roillro2) 
= -2x (2//2) = -21 V/V 
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As A DEE A TI NT AT A a Dd ATT NATA TL TINE Y 
Ejercicio 


5.49 Para un MESFET con la compuerta en cortocircuito con la fuente y que tiene W = 10. um, halle el mínimo voltaje 
entre dren y fuente para operar en saturación. Para Vps= 5 V, encuentre la corriente Ip. ¿Cuál es la resistencia de salida 
de esta fuente de corriente? 


Resp. 1V: 1.5mA;10kQ 


A a mo. i perasan AY daea o p e S Da Y 


Como ya se mencionó, la principal razón para usar dispositivos y circuitos de GaAs es su alta 
frecuencia y alta velocidad de operación. Es oportuna una observación sobre las capacitancias 
internas y fr de transistores de GaAs. Para una tecnología de GaAs en particular con L = 1 um, Czs 
(a Vos = 0 V) es 1.6 fF/um de ancho, y Cza (a Vps = 2 V) es 0.16 fF/um de ancho. Así, para un 
MESFET con W = 100 um, Cg = 0.16 pF y Cga = 0.016 pF. Típicamente, f tiene valores entre 5 y 
15 GHz. : 


5.13 EL MODELO MOSFET DE SPICE Y EJEMPLOS DE SIMULACIÓN” 


Como lo hicimos para el diodo en el capítulo 3 y el BJT en el capítulo 4, concluimos este capítulo 
con una presentación del modelo que el programa SPICE utiliza para el MOSFET. También 
ilustramos el uso del SPICE en la simulación de dos de los circuitos estudiados en este capítulo, el 
amplificador CMOS y el inversor CMOS. 


El modelo 


Los modelos que hemos utilizado en este capítulo para representar el MOSFET son modelos 
simplificados o de primer orden que funcionan bien para transistores con canales relativamente 
largos (es decir, L = 5 a 10 um). Para dispositivos con canales más cortos, y la mayor parte de los 
dispositivos contemporáneos son de la variedad de canal corto, y especialmente para aquellos que 
tienen Z < 1 um, muchos efectos físicos que no hemos tomado en cuenta entran en juego, con el 
resultado de que los modelos de primer orden ya representan con precisión la operación del dispo- 
sitivo. Aun cuando los modelos sencillos todavía se pueden emplear para obtener diseños aproxi- 
mados con papel y lápiz, se necesita de modelos más elaborados y complejos para estar en aptitud de 
pronosticar la operación del circuito con cierto grado de precisión, antes de fabricarlo. Se han 
desarrollado estos modelos, se continúa en su perfeccionamiento y se emplean en el programa 
SPICE. De hecho, el poder de simulación por computadora se aprecia más cuando hay necesidad 
de emplear tales modelos complejos de dispositivos en el análisis. 

Aun cuando está fuera del alcance de este libro el explorar sobre el tema de modelar el 
MOSFET, es importante que el lector esté consciente de las limitaciones de los modelos de primer 
orden y de la disponibilidad de los modelos más precisos, pero desafortunadamente más complejos, 
de dispositivos. Específicamente, el SPICE da al usuario una opción de tres niveles de modelos de 
un MOSFET: el modelo más sencillo, o de nivel 1, está basado en el material presentado en este 
capítulo (es decir, la relación de ley cuadrática ¡-u en saturación. El modelo de nivel 2 es un modelo 


1L Los lectores que no conozcan bien el uso del SPICE pueden consultar el apéndice C y, para más detalles, uno de los 
libros SPICE disponibles [por ejemplo, el de Roberts y Sedra (1997)). 
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físicamente elaborado cuyos parámetros son más bien difíciles de determinar con precisión y, por 
lo tanto, no son muy populares. El modelo de nivel 3, por otra parte, utiliza una combinación de 
relaciones físicas y datos empíricos para representar el MOSFET razonablemente bien. Sus 
parámetros se pueden determinar de mediciones tomadas en varios dispositivos fabricados con el 
proceso para ser modelados. En este respecto, debe observarse que los fabricantes de semiconduc- 
tores hacen un gran esfuerzo para modelar sus procesos. Este esfuerzo rinde frutos en circuitos 
fabricados que funcionan a niveles muy cercanos a los pronosticados por simulación, reduciendo 
asi la necesidad de costosos diseños. 

En la tabla 5.3 aparece una lista de algunos de los parámetros que se utilizan en modelos SPICE 
de MOSFET. Obsérvese que el modelo predeterminado es el del nivel 1, es decir, si el usuario no 
especifica un nivel de modelo y, desde luego, proporciona los valores de parámetros que permitirían 
al SPICE usar el nivel en particular, el SPICE regresa a usar el modelo de nivel 1. El lector debe 
conocer muy bien la mayor parte de los parámetros de la tabla 5.3; las únicas excepciones son las 
resistencias Rs y Rp, que representan la resistencia óhmica de las difusiones de fuente y dren, res- 
pectivamente. > 


Tabla 5.3 PARÁMETROS DE MODELO DE MOSFET PARA EL SPICE (LISTA PARCIAL). 


Nombre Valor 
1 Nombre de parameng... -Tiha SPEE Ungades preanienmnaoo. 
Nivel de modelo SPICE — LEVEL — 1 
Voltaje de umbral de polarización cero Vo VTO V 0 
Transconductancia de proceso K KP A/V? 2x10% 
Parámetro de efecto del cuerpo ; y GAMMA v” 0 
Modulación de longitud de canal A LAMBDA vV“ 0 
Grueso del óxido lox TOX m 1x107 
Difusión lateral p LD m 0 
Potencial de inversión superficial 29, PHI Vv 0.6 
Impurezas de sustrato Na No NSUB cm? 0 
Movilidad de superficie m U0 cm?/Vs 600 
Resistencia de fuente , Rs RS Q . 0 
Resistencia de dren Ro RD Q 0 
Capacitancia de unión de cuerpo sin polarización Cp CJ F/m? 0 
Coeficiente de graduación de unión de cuerpo m MJ — 0.5 
Capacitancia de traslape de compuerta a fuente Conv CGSO F/m 0 
Capacitancia de traslape de compuerta a dren Cov CGDO F/m 0 


Potencial interno de unión de cuerpo Y PB vV 0.8 


Al igual que con los modelos de BJT, el usuario puede especificar un valor para un parámetro 
en particular de MOSFET o dejar que el SPICE utilice el valor predeterminado que se indica en la 
lista. En relación con esto, observe que hay una redundancia interna al especificar los parámetros 
de modelo. Por ejemplo, el usuario puede especificar el valor de K' para un dispositivo MOS como 


(ki = 1Ca.) o bien, alternativamente, especificar fo y 4n y dejar que el SPICE calcule k;. Del ' 


mismo modo, el parámetro y del efecto del cuerpo se puede especificar directamente, o se pueden 
especificar los parámetros físicos que hacen posible que el SPICE determine ~y (por ejemplo, N4). 
En cualquier caso, los valores especificados por el usuario siempre tienen prioridad (es decir, que 
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predominan) sobre los valores calculados por el SPICE. Como otro ejemplo, nótese que el usuario 
tiene la opción de especificar directamente el componente de traslape de C¿, (en farads por ancho 
unitario de canal) o dejar que el SPICE lo calcule a partir del conocimiento de ta y Lov- 

Además de especificar los parámetros del modelo, hay necesidad que el usuario especifique 
dimensiones del dispositivo; como mínimo, debe especificar el ancho W y la longitud L. 

Finalmente, observamos que el SPICE calcula los valores de los parámetros del modelo de 
MOSFET de circuito equivalente a pequeña señal en su punto de operación de cd. Estos valores 
pueden ser utilizados por el SPICE para efectuar análisis a pequeña señal. 


1 


EJEMPLO 5.12 , 


Para nuestro primer ejemplo de simulación, usamos el SPICE para investigar la operación del 
circuito amplificador CMOS estudiado en la sección 5.7. Específicamente, simulamos el circuito 
de la figura 5.45(a), cuya operación fue analizada en el ejemplo 5.10. El circuito está dibujado de 
otra forma en la figura 5.74 con sus nodos numerados. En el apéndice D aparece una lista del archivo 
de entrada del SPICE. Se utilizó el modelo de nivel 1, y se especificaron los valores de sólo tres 
parámetros de modelo, k’, Vo y A (mismos valores que en el ejemplo 5.10). Desde luego, W y L 
también se especificaron para los tres transistores. Se ordenó al SPICE calcular la curva de trans- 
ferencia de cd a intervalos de 10 mV para y entre 0 V y 10 V, y trazar una gráfica de vo contra v. 


Vop = +10V 


1 

M3 (100/10) Fig. 5.74 Amplificador CMOS para 

(100/10) simulación en SPICE en el ejemplo 
5.12. Este circuito se analizó manual- 

vo mente en el ejemplo 5.10. El archivo 
de entrada del SPICE aparece en el 


I= 100 uA apéndice D. 


En la figura 5.75(a) se muestra la curva característica de transferencia resultante con el 
segmento de alta ganancia claramente visible para v; alrededor de 2 V. Para examinar la región de 
alta ganancia más estrechamente, el barrido de cd se repitió para u, entre 1.9 V y 2.1 V, utilizando 
una magnitud de escalones de 100 ¿V para obtener una curva lisa. El resultado aparece en la figura 
5.75(b), de la que encontramos (usando la función Probe [sonda] del SPICE) que la región lineal 
está acotada por v; = 1.955 V y 2.027 V. Los valores correspondientes de vo son 8.589 V y 0.9966 
V. Estos resultados sugieren que la ganancia de este amplificador es de alrededor de —119 V/V. 
También se ordenó al SPICE ejecutar un análisis a pequeña señal en un punto de polarización _ 
determinado por v; = 2 V. El resultado obtenido fue una ganancia a pequeña señal de —105 V/V. 
Estos resultados son razonablemente cercanos a los valores obtenidos por análisis manual del 
ejemplo 5.10, es decir, -95 V/V y —100 V/V, para la ganancia a gran señal y pequeña señal, 


respectivamente. 
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Un V 


(a) 


1.90 1.95 2.00 2.05 


2.10 


Fig. 5.75 (a) Curva característica de transferencia de cd del amplificador CMOS que se ilustra en la figura 
5.74, según se calcula en el SPICE. (b) Vista amplificada de la curva característica de transferencia a gran 
señal del amplificador CMOS que se muestra en la figura 5.74 en su región de alta ganancia. 
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EJEMPLO 5.13 


Para nuestro segundo ejemplo, usamos el SPICE para simular la operación del inversor básico 
CMOS estudiado en la sección 5.8. El circuito inversor se ha vuelto a dibujar en la figura 5.76 con 
los nodos numerados. El archivo de entrada del SPICE aparece en el apéndice D. La consulta al 
archivo indica que la tecnología empleada para los MOSFET es un proceso comercial de 3 ¡um 
donde los principales parámetros del modelo son, para el dispositivo de canal n, Vo = 0.7 V, k, = 
40 yA/V?, y=1.1 V"?, A=0.01 V`; y para el dispositivo de canal p, Vo = 0.8 V, k¿=12 pA/V?, 
y=0.6 V”? y A=0.03 V`. Se utilizó un modelo de nivel 3, y el resto de los parámetros del modelo 
aparecen en el enunciado de modelo del archivo del SPICE. También en esa lista se encuentran las 
dimensiones del dispositivo: L = 3 um y W = 3 um para el dispositivo de canal n, y L =3 um y 
W = 9 um para el dispositivo de canal p. Nótese que la longitud del canal se selecciona para ser la 
mínima posible para la tecnología disponible, práctica común en el diseño de circuitos integrados 
(IC) digitales. Además, para compensar por el hecho de que el valor de 4 es sólo 30% del de gen, 
el dispositivo de canal p se fabrica tres veces más ancho que el transistor de canal n. 


Vpop =+5V 


1 


Mz (9/3) 


Fig. 5.76 Inversor CMOS para 
vo simulación del SPICE en el ejem- 
plo 5.13. El archivo de entrada del 
SPICE aparece en el apéndice D. 


v 


Se ordenó al SPICE realizar un análisis de cd con el voltaje de entrada v; recorrido entre 0 V 
y 5 V en incrementos de 50 uV para hallar tanto la curva característica de transferencia de voltaje 
(VTC) del inversor como la corriente de alimentación del inversor en varios modelos de y,. Se 
ordenó al SPICE trazar gráficas de las dos funciones, y se empleó la función Probe (sonda) del 
SPICE para ayudar a examinar los detalles de las curvas resultantes. 

La VTC calculada por el SPICE está trazada en la figura 5.77(a). Nótese que el inversor se 
conmuta hacia la mitad del voltaje de alimentación, como se esperaba. La pendiente de la curva de 
transferencia de la región de conmutación, sin embargo, no es infinita, como se pronosticó de la 
sencilla teoría presentada en la sección 5.8. En lugar de esto, los valores diferentes de cero de A 
hacen que la ganancia del inversor sea finita. Mediante el uso de la función derivada del Probe 
(sonda), fue posible hallar V,, y Vi como 2.03 V y 2.83 V, respectivamente. Observe que estos 
resultados se correlacionan razonablemente bien con cálculos a mano que usan fórmulas aproxi- 
madas de la sección 5.8 (junto con los valores de parámetro de la tecnología dada), que producen 
Vu = 2.05 V y Vy = 2.93 V. Los márgenes de ruido de la curva característica de transferencia de 
voltaje (VTC) calculados por SPICE son NM¿= 2.17 V y NM, = 2.03 V. Los dos márgenes no son 
exactamente iguales porque los dispositivos p y n no son perfectamente acoplados. 
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Ur, V 


E) 


Fig. 5.77 (a) Curva característica de transferencia de voltaje de entrada-salida calculada por el SPICE para 
el inversor CMOS de la figura 5.76. (b) Corriente en el inversor CMOS contra el voltaje de entrada. 
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La corriente de inversor contra v, calculada por el SPICE, se muestra en la figura 5.77(b). 
Indica que los picos de corriente en el umbral de la VTC con un valor pico de 44 uA. Obviamente, 
se pueden investigar muchos más detalles de las curvas características calculadas, y otras propie- 


dades del inversor se pueden explorar y experimentar mediante el uso de esta poderosa herramienta 


Resumen 


Él Para fácil consulta, la tabla 5.4 contiene un resumen de 


> importantes relaciones para el MOSFET. 


E El MOSFET del tipo de enriquecimiento es el dispositi- 
vo que se usa más ampliamente en el diseño de circuitos 
integrados. Los dispositivos de canal n se prefieren a los de 
canal p por suelevada transconductancia, un resultado de que 
Hn es dos o tres veces más alta que 4p, pero ambos disposi- 
tivos se utilizan en la actualmente más preferida tecnología 
CMOS para el diseño de circuitos integrados y digitales. 


E Los amplificadores MOS de circuito integrado utilizan 
fuentes de corriente para polarización y como elementos de 
carga (cargas activas). En este sentido, el espejo de corriente 
es un importante elemento de construcción de circuitos. 


MM La ganancia de voltaje del amplificador básico de carga 
activa y fuente común es aproximadamente -gmřo/2. 


Æ El amplificador de compuerta común proporciona ele- 
vada ganancia de voltaje, pero su resistencia de entrada es 


más bien baja, aproximadamente igual a 1/(8m + Zm»). Su 


principal aplicación está en la configuración de cascodo 
estudiada en el capítulo 6. 


ES El seguidor de fuente produce una ganancia de voltaje 
menor a la unidad, pero casi igual a ésta, aproximadamen- 
te igual a 1/(1 + x) sin carga. Su resistencia de salida es 
baja, aproximadamente 1/(2,7 + Zmb), haciendo posible usarla 
como amplificador separador o etapa de salida. 
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de análisis que es el SPICE. El lector puede hacerlo. 


Æ El inversor CMOS produce una implementación casi 
ideal de la función lógica de inversión, con Voy = Vop, 
Vo = 0, un voltaje de umbral en Vpp/2, e iguales márgenes ` 
de ruido. Para compensar los desiguales valores de ¡1, Y Hp, 
el inversor está diseñado de modo que L, = Lp y WJ Wn = 
Hn! Hp. El inversor proporciona una trayectoria de baja impe- 
dancia a tierra en el estado de baja salida y a Vpp en el estado 
de alta salida. 


M Aun cuando el inversor CMOS disipa potencia está- 

tica despreciable, su disipación de potencia dinámica es 

JCVĒp. Su tiempo de propagación es aproximadamente 
16C 

KOIL) Voo 


E La compuerta de transmisión CMOS produce un exce- 
lente conmutador analógico, con una resistencia en conmu- 
tación que es casi constante para una amplia variedad de 
señales de entrada. También encuentra aplicación en el dise- 
ño de circuitos digitales. 


Æ El JFET encuentra un número limitado de aplicaciones 
en el diseño de circuitos discretos, principalmente como 
amplificador de elevada resistencia de entrada y como con- 
mutador analógico. 


Bi Los dispositivos de arseniuro de galio dan el potencial 
para obtener amplificadores de muy alta frecuencia y circui- 
tos digitales de muy alta velocidad. Su disponibilidad comer- 
cial, sin embargo, es todavía limitada. 


P. R. Gray y R. G. Meyer, Analysis and Design of Analog 
Integrated Circuits, 3a. ed; Wiley, Nueva York, 1993. 

A. B. Grebene, Bipolar and MOS Analog Integrated Circuit 
Design, Wiley, Nueva York, 1984. 


477 


Tabla 5.4 RESUMEN DE ECUACIONES IMPORTANTES DEL MOSFET 


Relaciones entre corriente y voltaje 


H Para dispositivos NMOS: 
e Región del triodo (Ugs 2 Vn Ups $ vas — V,) 


l ip = k, B [Ces -= V uos — 3 vbs | 


f -i 
Para pequeño vps: rps = BS -|x (7) (ucs -— J 
N lp L 
. led de saturación (Vos > Vn Ups 2 Ucs — V) 
W 
ip=> l (7) Y (+A ups) 


. - inCox (Véase la tabla 5.1) 
= Vo + 11026, Vanl - VIAA 
y=V2gNyEs/Cox,  q=1.6Xx10"'? coulomb, es = 1.04 x 10”? F/cm 
=a Viral 


E Para dispositivos PMOS: V; y, A y Va son negativos 
e Para región del triodo, vgs $ V, y Ups 2 vas — Y, 
e Para región de saturación, vgs € V, y Ups € vos — Y, 


E Para dispositivos de agotamiento (consulte la figura 5.23): 
e Canal n: V, es negativo 
e Canal p: Y, es positivo 


1 (F). 


Modelo a pequeña señal (Fig. 5.67) 


i TA . y, 
8n = V2K(WIL) Nip pad 


lo 
Em = K(WILX VGs- Vo) 
21p 
= — ` Vgs- V, =V, 
Sin Vos-V, GST VE Yeg 


Emb = X8m x= y/[2 V2os+ |Vsgl] 
C=; 2 WLCox + WLo Cox Cga = WLoaCox 


Cao 


Co ` pa 
7 Kal Vsal "i Wosl “oa 


f= FTR) + Cga) 
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D. J. Hamilton y W. G. Howard, Basic Integrated Circuit 
Engineering, McGraw-Hill, Nueva York, 1975. 

D. A. Hodges y H. G. Jackson, Analysis and Design of 
Digital Integrated Circuits, 2a. ed, McGraw-Hill, Nueva 
York, 1988. e 

D. A. Johns and K. W. Martin, Analog Integrated Circuit 
Design, Wiley, Nueva York, 1997. 


S. L Long y S. E. Butner, Gallium Arsenide Digital Integra- 
ted Circuit Design, McGraw-Hill, Nueva York, 1990. 

C. Mead, Analog VLSI and Neural Systems, Addison Wes- 
ley, Reading, MA, 1989. 


PROBLEMAS 


Sección 5.1: Estructura y operación fisica 
del MOSFET del tipo de enriquecimiento 


A menos que se especifique otra cosa, utilice los datos dados 
en la tabla 5.1. 


5.1 Se emplea tecnología MOS para fabricar un conden- 
sador, utilizando para ello la metalización de com- 
puerta y el sustrato como electrodos del condensador. 
Encuentre el área necesaria por 1 pF de capacitancia 
para gruesos de óxido que varían de 20 nm a 100 
nm. Para un condensador de placa cuadrada de 10 pF, 
¿cuáles dimensiones máximas se necesitan? 

5.2 Si se sabe que yp ~ 0.4 Hn, Encuentre para dispositivos 
de canal p los valores de parámetro correspondientes 
a los de la tabla 5.1 para los MOSFET de canal n. 

5.3 Si se sabe que ip = 0.4 Hm, ¿cuál debe ser el ancho 
relativo de dispositivos de canal n y de canal p si deben 
tener iguales parámetros de cenductancia? 

5.4 Un dispositivo de canal n tiene k, = 50 pA/V?, V, = 
0.8 V y WIL = 20. El dispositivo debe operar como 
conmutador para Ups de pequeño valor, utilizando un 
voltaje de control ugs entre O y 5 V. Encuentre la 
resistencia de cierre del conmutador y voltaje de cierre 
obtenido cuando vgs= 5 V e ip= 1 mA. Si recordamos 
que Hp = 0.4 Hn, ¿Cuál debe ser W/L para un disposi- 
tivo de canal p que proporciona la misma operación 
que el dispositivo de canal n en esta aplicación? 


D. L. Pulfrey y N. G. Tarr, Introduction to Microelectronic 
Devices, Prentice-Hall, Englewood Cliffs, NJ, 1989. 

J. M. Rabaey, Digital Integrated Circuits, Prentice-Hall, 
Englewood Cliffs, NJ, 1996. 

G. Roberts y A. Sedra, SPICE, Oxford University Press, 
Nueva York, 1997. i 

Y. Tsividis, “Design considerations in single-channel MOS 
analog integrated circuits—A tutorial”, JEEE Journal of 
Solid-State Circuits, vol. SC-13, pp. 383-391, junio de 
1978. A 

Y. Tsividis, Operation and Modeling of the MOS Transistor, 
McGraw-Hill, Nueva York, 1987. 


5.5 Un dispositivo MOS de canal n en una tecnología para 
la que el grueso del óxido es 20 nm, mínima longitud 
de compuerta 1 yum y V,= 0.8 V, opera en la región del 
triodo, con Ups pequeño y con voltaje entre compuerta 
y fuente entre 0 V y +5 V. ¿Cuál ancho de dispositivo 
se necesita para asegurar que la resistencia mínima 
disponible sea 1 kQ? : 

5.6 Considere un MOSFET de canal n con tor = 20 nm, 
Y,=0.8 V y WIL = 10. Encuentre la corriente de dren 
en los siguientes casos: 

(a) vos=5Vyups=1V 
(b) v6s=2 V y Ups = 1.2 V 
(c) vas=5V y Ups = 0.2 V 
(d) ves= up = SV 

*D5.7 Seestá considerando el diseño de un transistor NMOS 
de potencia capaz de operar en el modo de saturación 
con ip= 1 A para vps de sólo 2.5 V. Para la tecnología 
de procesos de que se dispone, V,=0.9 V, el grueso del 
óxido de compuerta es 50 nm, y la longitud de com- 
puerta (aproximadamente igual a la longitud del ca- 
nal) es 2 um. Para este proceso, ¿cuáles son los valores 
de Cox y k;? ¿Qué ancho de canal se hace necesario? 
Si el transistor se fabrica como un grupo de franjas de 
2 um entre dren y fuente, conectadas en paralelo y. 
cada una de longitud P, como se muestra en la figura 
P5.7, ¿cuál es el área mínima total del dispositivo que 
se hace necesaria, despreciando el área tomada por el 
alambre de interconexión? Nótese que P es, en efecto, 
el ancho de cada uno de los transistores en paralelo. 


2 uml2 umi? un 


¿Cuál es el valor necesario de P? Para este dispositivo 
empleado como conmutador con vgs = 5 Veip=1A, 
¿qué valor de ups se obtiene? 


Sección 5.2: Curvas características de corriente 
. contra voltaje de un MOSFET de enriquecimiento 


5.8 


5.9 


5.10 


D5.11 


5.12 


El MOSFET de canal n de enriquecimiento, cuyas 
curvas características se muestran en la figura 5.11 y 
para el que V,=1 V y k¿(W/L)= 0.05 mA/V?, se opera 
con vos = 3 V. Encuentre ip = pará Ups = 1 V y para 


ups=4V. 


Un particular MOSFET de enriquecimiento, para el 
que V,=1 V y k:(W/L)=0.1 mA/V?, se va a operar en 
la región de saturación. Si ¡pdebe ser 0.2 mA, encuen- 
tre el vgs necesario y el mínimo Ups requerido. Repita 
para ip = 0.8 mA. 

Un particular MOSFET de canal n de enriquecimiento 
se mide y tiene una corriente de dren de 4 mA a Vgs = 
Vps = 9 V y de:1 mA a Vas = Vps = 5 V. ¿Cuáles son 
los valores de (W/L) y V, para este dispositivo? 
Para un proceso particular de fabricación de un circui- 
to integrado (IC), el parámetro de transconductancia 
es k, = 50 A/V? y V, = 1 V. En una aplicación en la 
que Us = Ups = Vívente = 5 V, se necesita una corriente 
de dren de 0.8 mA de un dispositivo con longitud de 2 
um. ¿Qué valor de ancho de canal debe usar el diseño? 
Considere un transistor NMOS del tipo de enriqueci- 
miento operado a un voltaje constante Vgs entre com- 
puerta y fuente. Demuestre que la corriente de dren 
disminuye a una fracción de a del valor al comienzo 
de la saturación a 


ups = (Vas - V) -V1 a) 


Para V,=1 V y Vgs =2 V, encuentre ups para Q = 0.5 
ya=0.1. 


AA Longitud de franja 


5.13 


5.14 


5.15 


*5.16 


5.17 
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=P 


Se encuentra que un transistor NMOS, que opera en 
la región de resistencia lineal con vps = 0.1 V, conduce 
40 uA para Vas = 2 V y 80 pA para vgs = 3 V. ¿Cuál 
es el valor aparente de voltaje de umbral V,? Si k, = 
40 A/V?, ¿cuál es la razón W/L del dispositivo? ¿Qué 
corriente espera el lector que circule con vgs = 2.5 V 
y ups=0.15 V? Si el dispositivo opera augs=2.5 V, ¿a 
qué valor de ups llegará a estrangularse el extremo 
del dren del canal del MOSFET, y cuál es la corres- 
pondiente corriente de dren? 


Para un transistor NMOS para el que V, = 0.8 V, que 
opera con vgs entre 1.5 V y 4 V, ¿cuál es el máximo 
valor de vps para el que el canal permanece continuo? 
Un transistor NMOS-fabricado con W = 100 um y 
L= 5 um en una tecnología para la que k, = 20 A/V? 
y Y, = 1 V, se va a operar a muy bajos valores de vps 
como resistor lineal. Para vgs con variación de 1.1 V 
a 11 V, ¿qué márgenes de valores de resistor se pueden 
obtener? ¿Cuál es el margen disponible si 

(a) el ancho del dispositivo se reduce a la mitad? 
(b) la longitud del dispositivo se reduce a la mitad? 
(c) el ancho y la longitud se reducen a la mitad? 


El transistor de enriquecimiento, cuya curva caracte- 
rística de control de compuerta se describe en la figura 
5.12, se opera como dispositivo de dos terminales con 
compuerta y dren unidos. ¿Para qué valores de vps 
circulan corrientes de 0.25 mA y 1 mA? A cada una 
de estas corrientes, ¿cuál es la resistencia incremen- 
tal de la curva característica (según se calcula de la 
ecuación 5.18)? ¿Qué sucede cuando se invierte la po- 
laridad de ups, por ejemplo a -5 V? (Sugerencia: El 
MOSFET es un dispositivo simétrico y, por lo tanto, 
los papeles de dren y fuente se intercambian según su 
polaridad relativa.) 

Para un MOSFET en particular, que opera en la región 
de saturación a un vgs constante, se encuentra que ip 
es 2 mA para vps = 4 V y 2.2 mA para vps = 8 V. ¿Qué 
valores de ro, V4 y À corresponden? 
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5.18 Un MOSFET en particular tiene V4 = 50 V. Para 1.0 V, encuentre el intervalo de V, que resulte si y = 
operación a 1 mA y 10 mA, ¿cuáles son las resistencias 0.5 V’? Si el grueso del óxido de compuerta aumenta 
de salida esperadas? En cada caso, para un cambio en en un factor de 4, ¿qué valor toma el voltaje de 
ups de 10%, ¿qué cambio en la corriente de dren umbral? 
espera el lector? A , , ye: ; AR 

D5.19 En un diseño de IC en particular, en el que la longitud 5.23 Un transistor PMOS de enriquecimiento tiene k, TA 
estándar de canal es 2 um, se encuentra que un dispo- 80 A/V”, V,=-1.5 V y A=-0.02 V~. La compuerta 
sitivo NMOS con WIL de 5 que opera a 100 JA tiene se conecta a tierra y la fuente a +5 V. Encuentre 

una resistencia de salida de 0.5 MQ, más ò menos y la corriente de dren para (a) vp = +4 V, (b) up = 
de S/ e es ER a le paro > '+1.5 V, (c) up=0 V y (d) vp==3 V. 
puede hacer para resolver el problema: ¿Cual es la 5.24 U isti E 1 y= S 
longitud del nuevo dispositivo? ¿Cuál es el ancho del, a Anson d canal p para ¢ quel IN y1Va 
R Si 3 y 50 V opera en saturación con Jugs| = 3 V, [up] = 4 V 
nuevo dispositivo? ¿Cuál es la nueva razón W/L? e : 
; Ñ E > EN E € ip = 3 mA. Encuentre valores correspondientes con 
¿Cuál es V, para el dispositivo estándar en este circui- signo para vcs, Uso, vos, Vsp, Va Va, A y EQFID) 
_ to integrado? ¿Cuál es V4 para el nuevo dispositivo? A A y PSP SN 

D5.20 Para una tecnología MOS de canal n en particular, en 5.25 Un transistor de canal p opera en saturación con su 
la que la longitud mínima de canal es 1 um, el valor voltaje de fuente a V más abajo que su sustrato. Para 
asociado de A es 0.02 V”'. Si un dispositivo en par- y=0.5 V'?, 24,= 0.6 V y Vo =-1 V, encuentre V, 
ticular, para el que L es 3 um, opera aups= 1 Vecon “5.26 Varios transistores NMOS y PMOS se miden en ope- 
una corriente de dren de 80 uA, ¿qué valor toma la ración, como se muestra en la tabla siguiente, Para 
corriente de dren si vps se eleva a 10 V? ¿Qué porcen- cada transistor, encuentre el valor de yC¿WI/L y V,que 
taje de cambio representa esto? ¿Qué se puede hacer aplican y complete la tabla, donde Y está en volts, Z en 
para reducir el porcentaje por un factor de2? | YA y UCAWIL en AN”. Ea 

5.21 En una tecnología para la que el grueso del óxido de *5.27 (a) Por medio de la expresión para ip en saturación 
compuerta es 20 nm, encuentre el valor de N, para el y despreciando el efecto de modulación de lon- 

- que y=0,5 V"”. Si el nivel de impurezas se mantiene gitud de canal (es decir, haciendo A = 0), obtenga 
* pero el grueso del óxido de compuerta se aumenta a una expresión para el cambio por unidad en ip 
100 nm, ¿qué valor toma y? . por °C en términos del cambio por unidad en ` 
5.22 En una aplicación en particular, un MOSFET de canal K por °C, el coeficiente de temperatura de V, 
n opera con Vsg entre 0 V y 4 V. Si Vo es nominalmente en V/C, y Vos y Vi 
Caso Transistor Vs Ve Vo lo Tipo Modo  pCoWL v, 

a 1 0 2 5 100 

1 0 3 5 400 

b 2 us 3 4.5 50 

2 5 2 0.5 450 

c 3 5 3 4 200 

3 5 2 0 800 

d 4 -2 0 0 72 
270 


(b) Si V, decrece en 2 mV por cada °C de calenta- 
miento, encuentre el coeficiente de temperatura 
de K que resulte en que ip decrezca en 0.2%/C 


cuando el transistor NMOS sea operado a Vgs =. 


5 V y siempre que V, = 1 V. 


Sección 5.3: El MOSFET del tipo de agotamiento 


5.28 Un MOSFET del tipo de agotamiento de canal » con 
¿K¿WIL = 2 mA/V? y. V, = -3 V tiene su fuente y 
compuerta a tierra. Encuentre la región de operación 
` y la:corriente de dren para (a) up = 0.1 V, (b) vp = 1 
V, (c) vo = 3 V y (d) vp = 5 V. Desprecie el efecto de 

` modulación de la longitud del canal. 
5.29 Para un dispositivo NMOS de modo de agotamiento 
en particular, V, = -2 V, k¿W/L = 200 pA/V?, y A= 
0.02 V”, Cuando se opera a ugs = 0, ¿cuál es la 
corriente de dren que circula para vps = 1 V,2 V,3 V 
y 10 V? ¿Qué valor toma cada una de estas corrientes 
si el ancho del dispositivo se duplica si Z es la misma? 

¿Y cuando L se duplica? 

*5.30 Despreciando el efecto de modulación de longitud de 
canal, demuestre que para el transistor NMOS del tipo 


de agotamiento de la figura P5.30 la relación ¡-u está 


dada por 
i=; k (WILXV -2Vw),  parav>/, 
¡=-2k(PIDV?, para u< Y, 
(Recuerde que V, es negativa.) Trace una gráfica de la 


relación ¡-u para el caso V, = -2 V y k(WIL) = 
2 mAV’. 


+ 


yi 


Fig. P5.30 


5.31 Parael circuito analizado en el ejercicio 5.10 (consulte 
la figura ES.10), ¿qué valor toma el voltaje en la 
fuente cuando el voltaje del dren se reduce a +1 V? 

5.32 Un transistor NMOS del tipo de agotamiento, que 
opera en la región del triodo con vps = 0.1 V, conduce 
una corriente de dren de 1 mA a vgs = —1 V, y 3 mA 
a vgs = +1 V. Encuentre /pss y V,- 


t 
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Un transistor NMOS del tipo de agotamiento que 
Opera en laregión de saturación con vps = 5 V conduce 
una corriente de drén de 1 mA a vgs = —1 V, y 9 mA 
a vgs = +1 V. Encuentre [pss y V,. Suponga A = 0. 


Sección 5.4: Circuitos MOSFET a cd 


D5.34 


D5.35 


D5.36 


Vop 


Diseñe el circuito de la figura 5.24 para establecer una 
corriente de dren de 1 mA y un ica de dren de 0 V. 
El MOSFET tiene V,=2 V, uC, x = 20 UA”, L= 10 
um y W= 400 um. 


P el circuito de la TET 13.0, y Qıtienen :* 
=2 V, UnC = 20 pA/V?, Lı = Lz = 10 um, W, = 
i00 jmyA=0. 


(a) Encuentre el valor de R necesario para establecer 
una corriente de 0.1 mA en Q. 

(b) Encuentre W, de modo que Q; opere en la región 
de saturación con una corriente de 0.5 mA. 

El transistor PMOS del circuito de la figura P5.36 

tiene V,= -2 V, ¿Co = 8 A/V? L=10 ymy A=0. 

Encuentre los valores necesarios para W y R para 

establecer una corriente de dren de0.1 mA y un voltaje 

Vo de 7 V. 


=10V 


Fig. P5.36 


D5.37 


D5.38 


Los transistores NMOS del circuito de la figura P5.37 
tienen V,=2 V, 1, Cor =20 pA/V?,A=0yL, =L,= 
10 um. Encuentre los valores necesarios de ancho de 
compuerta para cada uno de los transistores O, y Q», 
y el valor de R, para obtener los valores de voltaje y 
corriente indicados. 

Los transistores NMOS del circuito de la figura P5.38 
tienen V,=2 V, nC = 20 pA/V?, A=0yL,=L,= 
L3=10 um. Encuentre los valores necesarios de ancho 
de compuerta para cada uno de los transistores Q,, O, 
y O; para obtener los valores de voltajes y corriente 
indicados. 
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+10 V 


+10 V 


| 0.2 mA 
Q3 

47V 
Q2 
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5.39 Considere el circuito de la figura 5.27(a). En el ejem- 


plo 5.4, se encontró que cuando V, = 1 V y k(W/L)= 
1 mA/V?, la corriente de dren es 0.5 mA y el voltaje 
de dren es +7 V. Si el transistor se sustituye con otro 
que tenga V, = 2 V y k(WI/L) = 2 ma/v?, encuentre 
los nuevos valores de Ip y Vp. Comente sobre lo 
tolerante (o intolerante) del circuito a cambios en 


parámetros de dispositivo. 

Con el uso de un transistor PMOS del tipo de enrique- 

cimiento con V,=-1.5 V, K¿(W/L)=1mA/V? y A=0, 

diseñe un circuito que se semeje al de la figura 5.27(a). 

Usando una fuente de 10 V, diseñe para un voltaje de 

= compuerta de +6 V, una corriente de dren de 0.5 mA. 
y un voltaje de dren de +5 V. Encuentre los valores de 

Rs y Rp. 


'+3 V 
Qı 


D5.40 


+5V +5V 


(c) +5V 


*] 


(£) 


(d) (e) 


(h) +5V 


Fig. P5.41 


5.41 Para. cada uno de los circuitos de la figura P5.41, 
encuentre los voltajes marcados de nodo. Para todos 
los transistores, k,.(W/L)=0.5mA/V?, V,=2VyA=0. 

5.42 Para los circuitos de la figura P5.42, encuentre los 
voltajes de dren, suponiendo k,(W/L)=200 A/V”, V, 


=2VyV,=20V. ` 
+10V +20V 
20 kQ 20 KQ 
Vp Vp 
3Vo0o—— 3Vo—— 
(a) (b) 
+20 V 
20ků Ay 
MS 
Vp 
4V o4 
(c) 
Fig. P5.42 


*5.43 Para el transistor PMOS del circuito que se muestra 
en la figura P5.43, k, = 8 A/V”, WIL=25 y |Vy|=1 
- V. Para Z= 100 pA, encuentre los voltajes Vsp y Vse 
para R=-0, 10 KQ, 30 kQ y 100 kQ. ¿Para qué valor 
de Res Vsp S Vso? uy Vsp = Vsg/2? ¿Y Ysp = Vsg/10? 
**5,44 Para los circuitos de la figura P5.44, Cr =2.5 pp Cor = 
20 A/V”, |VJ=1V,A=0, y=0,L= 10 ymy W= 
30 um, a menos que se especifique otra cosa. Encuentre 
las corrientes y voltajes marcados. 
“5.45 Para los dispositivos de los circuitos de la figura 
P5.45,|V/=1V.A=0,y=0, 1,Co = 20 A/V? L= 
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Fig. P5.43 
1 ym y W=20 um. Encuentre las corrientes y voltajes 
marcados. 
(a) o EN (b) +3 V 


(c) +3V 


Fig. P5.44 (continúa en la página siguiente) 


472 TRANSISTORES DE EFECTO DE CAMPO (FET) 


(d) +3V (e) 


Fig. P5.44 (continuación) 


+3V 


(a) +5V 
Q4 Q 
i | A 
vı 
Q3 Qı 
(b) +5V 
Q4 Q2 
|: 
V2 
Q3 Qı 


(c) Como en (b) pero con Q; y Q4 con 


W = 200 um. 
Fig. P5.45 
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Sección 5.5: EI MOSFET como amplificador 


*5.46 


5.47 


5.48 


5.49 


*D5.50 


Este problema investiga la distorsión no lineal intro- 
ducida por un amplificador FET. Sea la señal vgs una 
onda senoidal con amplitud V¿,, y sustituya Ugs = Vas 
sen wt en la ecuación (5.35). Con la identidad trigo- 
nométrica sen” 9=1 -1 cos 20, demuestre que la razón 
entre la señal a frecuencia 2w y la de la frecuencia w, 
expresada como porcentaje (conocida como distor- 
sión de segunda armónica) es 


] Y, 
Distorsión de segunda armónica = E 100 
4 Vos-Y, | 


Si en una aplicación en particular V, =2 V y Vgs=5 V, 
encuentre la máxima amplitud de onda senoidal de en- 
trada para la que la distorsión de segunda armónica no 
exceda de 1%. 

Considere un transistor NMOS que tenga V, = 2 V y 
k,WIL = 1 mA/V?. Sea el transistor polarizado a 
Vgs= 4 V. Para operación en saturación, ¿qué corrien- 
te Ip de polarización de cd resulta? Si se superpone 
una señal +0.1 V sobre Vgs, encuentre el incremento 
correspondiente en la corriente de colector al evaluar 
la corriente total de colector ip y restar la corriente Ip 


«de polarización de cd. Repita para una señal de —0.1 V. 


Utilice estos resultados para estimar g,, del FET en 

este punto de polarización. Compare con el valor de 

Zm Obtenido usando la ecuación (5.38). 

Considere el amplificador FET de la figura 5.31 para 

el caso V, = 2 V, k(WIL) = 1 mA/V?, Vos = 4 V, 

Vop= 10 V y Rp=3.6k0. 

(a) Encuentre las cantidades de cd de Zp y Vp. 

(b) Calcule el valor de g,, en el punto de polariza- 
ción. i 

(c) Calcule el valor de la ganancia de voltaje. 

(d) Siel MOSFET tiene A = 0.01 V”!, encuentre ro 
en el punto de polarización y calcule la ganancia 
de voltaje. , 

Considere el efecto de la distorsión no lineal descrita 

en la ecuación (5.35) en una señal de entrada de onda 

triangular. Para Vcs — V, = 1 V, ¿para qué valor de 

entrada pico V, está la salida afectada un 10% [es 

decir, al pico, la razón entre el término cuadrado y el 

término lineal de la ecuación (5.35) es 0.1]? Para esta 

situación, trace la señal de salida lineal esperada, la 

distorsión de entrada cuadrada y la señal real de salida. 

¿Para qué valor de pico de entrada es el pico de 

distorsión sólo 1% de la parte lineal? 

Un amplificador NMOS se va a diseñar para obtener 

una señal de salida de 0.50 V pico en los terminales 

de un resistor de 50 kQ que se puede usar como 

resistor de dren. Si se hace necesaria una ganancia de 


por lo menos 5 V/V, ¿qué gm se requiere? Por medio 
del uso de un transistor para el que V, = 0.9 V y una 
fuente de cd de 3 V, ¿cuáles valores de lp y Vas 
escogería el lector? ¿Cuál razón W/L se necesita si 
UnC = 100 A/V?? 
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la salida? ¿Está justificada la suposición de opera- 


ción esencialmente lineal? ¿Para qué señal de entrada' 
Ugs ES el término cuadrado sólo 1% del término lineal 
ala salida? ¿Cuál oscilación de señal de salida resulta? 
Para la señal de entrada limitada a este valor, ¿a qué 


5.51 Se toman varias mediciones en un amplificador valor se puede reducir el voltaje de alimentación 
NMOS para el que el resistor de dren Rp es 20 KQ. -mientas se sostiene operación en modo de satura- 
Primero, las mediciones de cd muestran que el voltaje _ ción y se mantiene constante la ganancia? 
en los terminales del resistor de dren es 2 V y el voltaje 5.53 En la tabla de abajo, para transistores MOS de enri- 
de polarización de compuerta a fuente es 1.8 V. Las quecimiento que operan bajo diversas condiciones, 
mediciones de ca con pequeñas señales muestran que complete cuantos datos sea posible. Aun cuando no: 
la ganancia de voltaje es —5 V/V. ¿Qué valores de gm se dispone de alguna información, siempre es posi- 
implica esto? ¿Cuál es el V, para este transistor? ble calcular g,, usando una de las ecuaciones (5.43), 

_*D5.52 Para una versión en particular del circuito de la figura (5.44) o (5.45). En la tabla, la corriente está en mA, el 
5.31, Ip = 100 yA, Vos- V, = 1.2 V, Rp = 50 KQ y voltaje en V y las dimensiones en um. Suponga y, = . 
Vpp = 9 V. Si À = 0, ¿cuál es el valor de k,W/L que 500 cm"/Vs, up = 250 cm"/Vs, Cox = 0.4 fF/pm”.: 
aplica? ¿Cuál es el valor de gm? ¿Cuál es el valor del Nótese que Veg = Ves - Vr 
voltaje de dren Vp en ausencia de señal? ¿Cuál es 5.54 Una tecnología NMOS tiene un Cox = 20 LAN? y 
el voltaje pico de señal en el dren para el que se V,= 1 V. Para un transistor con Z = 10 um, encuentre 
alcanza el borde de saturación? ¿Cuál es.la ganancia W que resulte en gm = 1 mA/V a/p=0.5 mA. También 
lineal de voltaje de este circuito? Si se supone que la encuentre el Vgs pedido. 
operación es esencialmente lineal, ¿qué señal de en- 5.55 Para el amplificador NMOS de la figura P5.55, susti- 
trada corresponde a la que ocasiona que el voltaje de tuya el transistor con su circuito T equivalente de la 
dren llegue al borde de saturación? Para esa señal - figura 5.36(d). Deduzca expresiones para hallar las 
de entrada, ¿qué señal de entrada cuadrada resulta a ` ganancias de voltaje usu; y VAV;. 

e A, 

Caso Tipo lo Vos V: Ver W L WL K(ML) Im 
eea aaaaaaaaaaaaaaaaamaaaaaasaassscsts 
a N 1 3 2 100 
b N 1 3.16 50 5 
A e 
c N, 10 2 250 
E 
d NO 3.16 
A 
e N 0.1 , 10 2 ; 
A a A aŘĖŐ— 
f N 1.8 os o 40 4 
A M 
P 1 2 25 
2Sa oa M i 
h P 3 1 500 . 
A A A A 
i P 10 4000 2 
AAA EE 
j P 10 4 e 
. ] 
k P ; ; 1 30 3 ; 
A AAA A A AAA A A A A A 
l P 0.1 5 8 


486 


474 TRANSISTORES DE EFECTO DE CAMPO (FET) 


Rp 
Ug 
Us 
A Rs 7 
—Vss 
Fig. P5.55 


*D5.56 El propósito de este problema es investigar la opera- 
ción del circuito amplificador de la figura P5.56 a 
medida que se hace aumentar el voltaje Vgs de pola- 
rización. Considere el caso en el que Vpp = +5 V, 


V,=1VyK x =2 mA/V?. Despreciando por ahora 


el efecto Early, demuestre que la ganancia de voltaje 
Vov; está dada por 


donde Vey = Vos — V. Tabule Vas, Ip, Em» Ro Y UJUV; 
contra V,ypara V,yentre 0.1 y 1 V. Si A=0.02 V”, dé 
un valor aproximado para Rp que resultará en una 
ganancia de voltaje de —-10 V/V. 

5.57 En el circuito de la figura P5.57, el transistor NMOS 
tiene [Y] = 0.9 V y V4 = 50 V, y opera con Vp = 2 V. 


Vop 


10 MQ 
Hor 
00 


Fig. P5.56 


I=5004A 
Ro $ 
e | 10MQ Vo 
o Ri 
+ 10k0 
Y 


¿Cuál es la ganancia de voltaje u/v;? ¿Qué valores 
toman Vp y la ganancia para 7 aumentada a 1 mA? 


Para un proceso de fabricación CMOS de 0.8 um: 


Vn = 0.8 V, Vp = 0.9 V, pu Cox = 90 A/V”, pCa = - 


30 A/V”, Ca = 1.9 fE/um?, dy= 0.34 V, y=0.5 V12, 


- — V¿(dispositivos de canal n) = 3 £ (um), ]V,] (disposi- 


tivos de canal p) = 12 L (um). Encuentre los paráme- 
tros de modelo a pequeña señal (Zn, Yo, gmb) para un 
transistor NMOS y un PMOS que tiene W/L=20 um/2 
y opera a Ip = 100 ¡A con |Vsg| = 1 V. También 
encuentre los voltajes eficaces (V¿g= Vos — V,) a los 
que cada dispositivo debe estar operando. 


Sección 5.6: Polarización en circuitos 
amplificadores MOS 


*D5.59 


5.60 


En un instrumento electrónico que usa el esquema de 
polarización que se muestra en la figura 5.39(a), un 
error de fabricación reduce Rsa cero. Sean Vpp= 12 V, 
Roi = 5.6 MQ y Roz = 2.2 MQ. ¿Cuál es el valor de 
Vg creado? Si las especificaciones del proveedor per- 
miten que k,(W/L) varíe de 220 a 380 ¿A/V? y que V, 
varíe de 1.3 a 2.4 V, ¿cuáles son los valores extremos 
de Ip que pueden resultar? ¿Qué valores de Rs deben 
haberse instalado para limitar el valor máximo de Zp 
a0.15 mA? Escoja un valor de resistor estándar al 5% 
apropiado (consulte el apéndice H). ¿Qué valores 
extremos de corriente resultan ahora? 

Un transistor NMOS de enriquecimiento está conec- 
tado en el circuito de polarización de la figura 5.39(a), 
con Vg = 4 V y Rs= 1 KQ. El transistor tiene V, =2 V 
y 4 (WIL)=2 mA/V?. ¿Cuál corriente de polarización 
resulta? Si se utiliza un transistor para el que 4, (W/L) 


DEW 


5.61 


D5.62 


*D5.63 


es 50% más alto, ¿cuál es el porcentaje de aumento 
resultante en /p? 


El circuito de polarización de la figura 5.39(a) se: 


utiliza en un diseño con V¿= 4 V y Rs= 1 KQ. Para 
un MOSFET de enriquecimiento con u.(W/L) = 2 
mA/V?. el voltaje de la fuente se midió y se encontró 
ser de 1 V. ¿Cuál debe ser V, para este dispositivo? 
Si se emplea un dispositivo para el que Y, es 0.5 V 
menos, ¿qué valor toma Vs? ¿Qué corriente de pola- 
rización resulta? 

Diseñe el circuito de la figura 5.39(b) para un MOS- 
FET de enriquecimiento que tiene V,=2 V y (WIL) 
= 2 mA/V?. Sea Vpp = Vss= 10 V y diseñe para una 
corriente de polarización de cd de 1 mA y para la 
máxima ganancia posible de voltaje (y por lo tanto 
la máxima Rọ posible) consistente con permitir una 
alternancia de voltaje de 2 V pico a pico en el dren. 
Suponga que el voltaje de señal en el terminal de la 
fuente del FET es cero. 

Diseñe el circuito de la figura P5.63 de modo que el 


transistor opere en saturación con Vsp a 1 volt del bor- * 


de de la región del triodo, con lp = 1 mA y Vp =3 V, 

para cada uno de los siguientes dispositivos (utilice 

una corriente de 10 pA en el divisor de voltaje): 

(a) Un MOSFET de enriquecimiento con |V} = 1 V 
y K¿WIL=0.S mA/v? 


(b) Un MOSFET de agotamiento con [V/¡=2V y 
K¿WIL=0.5 mA/v* 

(c) Un MOSFET de agotamiento con |V} = 3 V y 
k WIL =0.125 mA/v? 

(d) Un MOSFET de agotamiento con |V{ = 4 V y 


KWIL=125 mA/V? 
Un MOSFET. de enriquecimiento con = 
y kWIL=1.25 mA/V? 


(e) 


+10V ' 
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Haga un resumen de sus resultados en una tabla con 


. Columnas marcadas como sigue: Caso, dd ¿WIL, Vo, 


*D5.64 


**D5.65 


Vo, Vs, Ri, Ro, Rs y Rp. 

Para el circuito de la figura 5.39(a), usando un MOS de 
enriquecimiento para el que nominalmente 4p, W/L = 
500 A/V? y V, = 1.0 V, polarizado para un gm de 0.5 
mA/V, encuentre el voltaje de compuerta Vg y el 
resistor Rs para el que la variación en Ip sea menor de 
5% para V, con variación de 10%, suponiendo resis- 


` tores ideales y que k,(WI/L) es relativamente constante. 


¿Cuál es la máxima corriente de dren posible que se 
experimenta? ¿Cuál es el mínimo voltaje de dren 
posible que garantice operación en saturación? Para 
una fuente de alimentación de 9 V y una alternancia 
de señal de 2 V, ¿qué valor de Rp se permite? Si se 
supone que la fuente puede estar a tierra por medio 
de un condensador ¿cuál es la ganancia de voltaje de 
compuerta a dren? Si es necesaria doble ganancia, 
¿qué valor de Rp y de fuente de alimentación usaría el 
lector? Para la fuente de 9 V y la elevada a más valor, 
y Ra, = 10 MQ, encuentre el valor de Rg» para la 
polarización apropiada. 

Una forma muy útil de caracterizar la estabilidad de 
la corriente de polarización Zp es evaluar la sensibi- 
lidad de Zp respecto a un parámetro en particular de 
transistor cuya variabilidad pudiera ser grande. La 
sensibilidad de Jp respecto al parámetro del MOS- 


FETK= 5 K z está definida como 
so = élpllp _ 6lp K 
— KIK 6K lp 


y su valor, cuando se multiplica por la variabilidad o 
tolerancia de K, proporciona la correspondiente varia- 
bilidad esperada de Zp. El propósito de este proble- | 
ma es investigar el uso de la función de sensibilidad 
en el diseño del circuito de polarización de la figura 


5.39(b). 


(a) Demuestre que para Y, constante, 
Se= 11 + 2WKT, Kip Rs) 


(b) Para un MOSFET que tenga K = 100 A/V? con 
una variabilidad de +10%, y V, = 1 V, encuentre 
el valor de Rs que resultaría en ly = 100 pA con- 
una variabilidad de +1%. También encuentre Vgs 
y el valor requerido de Vgs. l 

Si la fuente disponible es Vss = 5 V, encuentre Rs 
que deba usarse para obtener Ip = 100 pA. Eva- 


(c) 


476 TRANSISTORES DE EFECTO DE CAMPO (FET) 


*5.66 
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lúe la función de sensibilidad y dé la variabilidad 

esperada de Jp en este caso. 
Para el circuito de la figura 5.39(c) con Z = 1 mA, 
Ro = 0, Rp=5kQ y Vop= 10 V, considere el compor- 
tamiento a medida que se sustituyen los diversos tipos 
de FET de canal n que aparecen en lista a continua- 
ción. Encuentre los voltajes Vs, Vo y Vps que resulten. 
Presente sus respuestas en una tabla cuyas leyendas 
de columna sean como sigue: Caso, V, k WIL, Vs, Vp, 
Vos. 
(a) Un MOS de enriquecimiento con Y, = 1 V y 
ki WIL = 500 A/V? 


(b) Un MOS de agotamiento con V, = -2 V y k WIL 
= 500 pA/V? : 

(c) Un MOS de agotamiento con V,=-3 V y k„WIL 
= 125 A/V? 

(d) Un MOS de agotamiento con V, = —4 V y k¿WI/L 
= 1.25 mA/V? 

(e) Un MOS de enriquecimiento con V, = 2 V y 


k, WIL = 1.25 mA/V? 
En el circuito de la figura 5.39(d), considere el efecto 
de instalar los transistores de la lista del problema 
5.66. Sea Ro = 10 MQ, Rp=10kQ y Vop= 10 V. Para 
cada transistor, encuentre los voltajes Vp y Vg y el 
modo de operación. Presente sus resultados en una 
tabla con columnas y leyendas como sigue: Caso, V, 
k WIL, Vp, Vo, Modo. 
Por medio del circuito de polarización de retroalimen- 
tación que se muestra en la figura. 5.39(d), con una 
fuente de 9 V y un dispositivo NMOS para el que 
V, =1 V y k(WIL) = 0.4 mA/V?, encuentre Rp para 
establecer una corriente de dren de 0.2 mA. Si los 
valores de resistores están limitados a los de la escala 
de resistores al 5% (véase el apéndice H), ¿qué valor 
escogería el lector? ¿Qué valores de corriente y Vp 
resultarían? 
Considere el circuito básico de espejo de corriente que 
se muestra en ła figura 5.41 para los casos de la lista: 
para cada uno, encuentre la razón Ip/lrer: 
(a) Lı =L, W, = 3W, 
(b) Li =L; W = 10W, 
(c) Li = La, W, = WA 
(d) W, E Wa, Li = 2L, 
(e) Wi => Wa, Li = 10£, 
(5 Wi = Wa, Li = L/2 
(8) W.=3W,,L,=3L, 
El circuito de control de corriente de la figura P5.70 
se fabrica en una tecnología CMOS para la que k, = 
90 A/V”, k¿=30 A/V”, Vn = 0.8 V y Vp =-0.9 V. 
Si todos los dispositivos tienen Z = 2 um, diseñe el 
circuito de modo que Jer = 20 uA, h = 100 yA e 
I; = 40 pA. Utilice el ancho mínimo de 2 ¡um para 


cuantos dispositivos sea posible. Dé el ancho pedido 
para cada transistor y el valor de R pedida. ¿Cuál es 
el máximo voltaje posible en el dren de Q,? ¿Cuál es el 
mínimo voltaje posible en el dren de Qs? Si Vy,=8L 


-y IV pl = 12 L, donde L es en ¡um y Va, y Vap son en 


volts, encuentre la resistencia de salida de la fuente de 
corriente Q,, y la resistencia de salida del disipa- 
dor de corriente Q;.- 


+5 V 


Fig. P5.70 


5.71 


Considere el circuito básico de espejo de corriente 
con dos transistores idénticos que tienen k,W/L = 40 
pA/V?, V,=0.8 Vy V,¿=20V. Sea rer = 10 A. ¿Cuál 
es el voltaje de salida al que 77 es exactamente igual a 
Iger? ¿Cuál será el cambio en corriente de salida 
correspondiente a un aumento de +2 V en el voltaje 
de salida? 


Sección 5.7: Configuraciones básicas de 
amplificadores MOS de circuito integrado 
de una sola etapa 


D5.72 


5.73 


Considere el amplificador CMOS de la figura 5.45(a) 
cuando se fabrica con una tecnología para la que k, = 
2.5k; = 50 pA/V?, |V} = 1 V y [V,,] = 50 V. Encuentre 
Irer y (WIL), para obtener una ganancia de voltaje de 
—100 V/V y una resistencia de salida de 1 MQ. 

Considere el amplificador CMOS analizado en el 
ejemplo 5.10. Si ùv; consta de una componente de 
polarización de cd en la que está superpuesta una señal 
senoidal, encuentre el valor de la componente de cd 
que resultará en la máxima altemancia posible de 
señal a la salida con una operación casi lineal. ¿Cuál 


5.74 


5.75 


es la amplitud de la senoide de salida resultante? 
(Nora: En la práctica, el amplificador tendría un cir- 
cuito de retroalimentación que lo haga operar en un 


punto cercano a la parte media de su región lineal.) > 


La fuente de alimentación del amplificador CMOS 
analizado en el ejemplo 5.10 se reduce a 5 V. ¿Cuál 
será la magnitud de la región lineal a la salida? 

En la figura P5.75 se ilustra un amplificador MOS IC 
formado al conectar en cascada dos etapas de fuente 
común. Si se supone que las fuentes de corriente de 
polarización tienen una resistencia de salida muy ele- 
vada, encuentre una expresión para la ganancia total 
de voltaje en términos de-g. y ro de Q, y Q» . 


Fig. P5.75 


**5.76 


D5.77 


Los MOSFET del circuito de la figura P5.76 están 


acoplados, con k; B =k (7) = 50 A/V? y 
pa Lo. 2 


¡Y = 2 V. La resistencia R, = 10 MO. Para G y D 
abiertas, ¿cuáles son las corrientes de dren lp, € Ipm? 
Para r, = œ, ¿cuál es la ganancia de voltaje del 


«amplificador de G a D? Para r, (ro = |V4l/1p, [Va] = 
-180 V) finita, ¿cuál es la ganancia de voltaje de G a 


D y la resistencia de entrada a G? Si G está excitada 
(por medio de un condensador de acoplamiento de 
elevado valor) desde una fuente v; que tiene una 
resistencia de 1 MQ, encuentre la ganancia de voltaje 
Udlu;. ¿Para qué intervalos de señales de salida per- 
manecen O), y O, en la región de estrangulamiento? 
(a) La ecuación (5.59) da la ganancia del amplifica- 

dor CMOS de fuente común de la figura 5.45(a). 

Exprese gm, en términos de /p, (que es igual a 

Frer) Y Ven = Vasi — Vm y suponiendo que |Van 
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+5 V 


Fig. P5.76 - 


5.78 


(b) 


5.79 


© =|Fapl, exprese ror y roz en términos de |V ¿| e Irer, 
y demuestre así que i 


(b) Para unatecnología con |V4|= 50 V, determine el 

- voltaje eficaz para O, para obtener una ganancia 
de —100 V/V. Si k, = 40 A/V? y la corriente de 
referencia disponible Jer ="10 A, ¿qué razón 
WIL'debe tener Q? + 
Para el amplificador CMOS de compuerta co- 
mún, utilice las expresiones de las ecuaciones 
(5.64) y (5.65) y exprese gmi como X£m1» EXPre- 

` sando gw; en términos de Ip (= lrer) y Vep 
(E Vas: Vn), y suponiendo que ro; = roz = 
1V q Irer, para demostrar que 


(a) 


pl 
"REI 


Diseñe el circuito para obtener A,.= 100 V/V y 
R; = 5 KQ. Suponga |V¿| = 50 V, x= 0.2 y k = 
20 uA/V?. Especifique Iker y (WiL). 

En la figura P5.79 se ilustra un MOSFET en la confi- 
guración de compuerta común con una resistencia Rs 
conectada en el circuito de la fuente. Demuestre que 
la resistencia de salida a pequeña señal R, está dada 
por ; ' 


O Ro=Rs+ roll + gRs) 
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Desprecie el efecto del cuerpo. (Sugerencia: Sustituya 
el MOSFET con su modelo a pequeña señal, aplique 
un voltaje v, al dren y encuentre la corriente tomada 
de vy.) 

Considere el circuito seguidor de fuente de la figura 
5.48 cuando se fabrique en una tecnología con k, = 20 
ÚA/V?, V,=1 V y V4 = 100 V. Sea W/L = 10 para todos 
los transistores, Iger = 200 A y x = 0.1. Encuentre 
m1» Vol» o2» Av Y Ro. ¿Cuál será la ganancia de voltaje 
si la salida se conecta a una resistencia de 10 kQ? 
En la figura PS.81 se ilustra un amplificador MOS de 
IC conocido como configuración cascodo. Estudiare- 
mos este circuito en el capítulo 6. Por ahora, nótese 
que consta de un amplificador O, de fuente común que 
alimenta su corriente de salida a un amplificador Q, 
de compuerta común. Vps es un voltaje de polariza- 
ción de cd. Ambos dispositivos son idénticos y operan 
a una corriente / de cd. Este amplificador se puede 
modelar como amplificador de transconductancia. Si 
se supone que la fuente de corriente 7 es ideal y se 
desprecia el efecto del cuerpo en Q: 

(a) Demuestre que la transconductancia de cortocir- 
cuito, que es la razón entre la corriente de señal 
de salida en cortocircuito y el voltaje de entrada, 
es igual a gm. 

Ponga +, en cortocircuito y utilice los modelos 
de circuito equivalente para Q, y Q, para demos- 
trar que la resistencia de salida está dada por 


(b) 


Ro = For + Foz + Emafo2o1 = Em2Po2Fo1 


Utilice los resultados de (a) y (b) para obtener la 
ganancia de voltaje a circuito abierto u/v,. Com- 
pare la ganancia que se forma con la ganancia 
que se obtendría sin el transistor Q; (es decir, con 


(c) 


.VoD 


Vop 
Vo 
uo Qı 
Vol 
1 
Roa 

(a) (b) 

Fig. P5.83 


el amplificador de fuente común formado por Q, 
y la carga ideal de fuente de corriente J). 

5.82 El seguidor de fuente de la figura 5.48(a) opera a una 
polarización de 100 4A con un transistor para el que Vo 
=1 V, W=70 ym, L= 5 um, ¿Cor = 80 p AN”, V4 = 
90 V, y = 0.7 V'? y 2¢y = 0.6 V, sobre una señal del 
orden de 3 V con Vsg entre 1 V y 4 V. ¿Cuál es el orden de 
Vas observado? (Nótese que Vgs representa un voltaje 
de cd de desnivel para el seguidor.) ¿Cuál es el orden de 
ganancias de voltaje observado? ¿Cuál es el orden de re- 
sistencias de salida observado? [Sugerencia: Utilice las 
ecuaciones (5.30), (5.51) y (5.72).] 

*D5.83 (a) Para el seguidor de fuente de la figura P5.83(a), 
encuentre la ganancia de voltaje a circuito abierto 
Vorlu; y la resistencia de salida R,,, en términos 
de Zmı y Xx. Desprecie el efecto de r,, y el de la 
resistencia de salida de la fuente de corriente de 
polarización. 

Para el amplificador de compuerta común de la 
figura P5.83(b), encuentre la ganancia de voltaje 
vu y la resistencia de entrada R,, en términos 
de 2m1, X y R. Desprecie el efecto de raz y el de 
la resistencia de salida de la fuente de corriente 
de polarización. 

Si el terminal de salida del seguidor de fuente en 
(a) se conecta al terminal de entrada del amplifi- 
cador de compuerta común en (b), encuentre la 
ganancia total de voltaje u¿/v; del amplificador 
en cascada. 

Si Vpp = 5 V y el voltaje de cd de polarización 
en el dren de Q, debe ser O V, encuentre el voltaje 


(b) 


(c) 


(d) 


D5.84 


eficaz (Vas-— V,) requerido para Q, y O, de modo 
que se forme una ganancia total de voltaje de 
25 V/V. 
(e) Para 7= 50 pA y k; = 50 A/V”, encuentre R y 
- la (W/L) requerida para O, y Q2. 
Considere el circuito que se muestra en la figura P5.84 
en que Q; con R; establece la corriente de polarización 
para Q2. R, no tiene efecto en la polarización de Q,, 
pero realiza uria función interesante. R, actúa como 
resistor de carga en el dren de.Q,. Suponga que O) y 
O, están fabricados juntos (como par acoplado o como 


` parte de un IC) y son idénticos. Para cada NMOS de 


agotamiento, [pss = 4 mA y |V] = 2 V. El voltaje en la 
entrada es de algún valor (por ejemplo 0 V) que 
mantiene a Q, en saturación. ¿Cuál es el valor de 
(WIL) para estos transistores? 

Ahora, diseñe R, de modo que Jp; = Im = 1 mA. Haga 
R,=R. Escoja R3 de modo que vg = 6 V. Para uy = 0 V, 
¿cuál es el voltaje uc? Verifique cuál es el voltaje vc 
cuando y, =:t1 V. Nótese el interesante comportamiento, 
es decir, que el nodo C sigue al nodo A. Este circuito 
puede denominarse seguidor de fuente, pero es muy 
especial, ¡con cero voltaje de desnivel! Nótese tam- 
bién que R, no es esencial, ya que el nodo B también 
sigue al nodo A, pero con un desnivel positivo. En 
muchas aplicaciones, R, está en cortocircuito. Ahora, 


+10V 


-10V . 


Fig. P5.84 
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reconozcamos que a medida que el voltaje en A se eleva, 

O, entrará finalmente en la región del triodo. ¿A qué valor 

de v4 ocurre esto? También, a medida que v4 decrece, 

O, entra en su región de triodo. ¿A qué valor de uy? 

(Nótese que entre estos dos valores de v4 está el margen 

lineal de señal de v4 y de vc.) 

El circuito seguidor de fuente de la figura P5.85 tiene 

Vo = 1 V, k (WIL) = 1 mA/V?, y = 0.5 V”? y 29, = 

0.6 V. Para Vcc = 5 V, ¿cuál es el máximo voltaje nega- 

tivo de entrada para el que se garantice que la unión 

entre sustrato y fuente no conduce en absoluto? ¿Cuál 
valor de Vpp asegura operación lineal para señales posi- 
tivas de la misma amplitud de pico? ¿Cuál es el valor de 

x que aplica para pequeñas variaciones alrededor del ` 

punto de operación? ¿Cuál es la ganancia de voltaje para 

pequeñas señales centradas en esta banda?. 

(a) Para una carga MOS de enriquecimiento conec- 
tada a diodo, encuentre una expresión para hallar ` 
la resistencia incremental en términos de corrien- 
te de operación y dimensiones del dispositivo. 
En una aplicación en particular que utiliza una | 
carga MOSFET que tiene mínimo ancho dispo- . 
nible de canal, se requiere elevar la resistencia 
de carga en un factor de 3 mientras se mantie- 
ne sin cambio la corriente de operación. ¿Qué 

. debe hacerse? 

La carga MOS de enriquecimiento de un amplificador ` 

MOS de enriquecimiento tiene un ancho de cana] de 

1/10 y una longitud de canal de 10 veces la de un 

transistor amplificador. Si se hace caso omiso de los 

efectos de r, y del efecto del cuerpo, encuentre la 
ganancia de voltaje esperada. 

El transistor excitador de un amplificador de carga de 

enriquecimiento tiene una razón W/L de 9. Encuen- : 

tre la razón W/L de la carga para obtener una ganancia 
de voltaje a pequeña señal de —10. Desprecie el efec- 

to de r, y suponga que x = 0.2. 


(b) 
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Vo 


ve]... 2 
Fig. P5.91 
5.89 Un amplificador MOSFET de carga de agotamiento 


*5.90 


` de salida a entrada. Sea Vpp = 5 V y V, = 
“cada uno de los siguientes casos, encuentre el voltaje 


**5.91 


tiene (WIL)(WIL)y, = 4. Encuentre la ganancia de 
voltaje a pequeña señal para x= 0.2. Desprecie el 
efecto de ro. 

Considere el cirċuito de un E ENA de carga de 
enriquecimiento con un resistor de 10 MQ.conectado 
2 V. Para 


de cd a la salida y la ganancia de voltaje a pequeña 

señal: 

(a) (IL), = (WIL) 

(b) (WIL), =0.1(WIL),, y 

(c) (WILh = 0.01(W/L), ; 

Desprecie el efecto de r, y el efecto del cuerpo. 

Para el circuito de la figura P5.91, sea |V} = 2 V. Para 

cada uno de los casos 

(a) KWER = KWID 

b) ¿(WIL), =0.1k,(WIL),, y 

(c) K(WIL), = 0.01k,(W/L),, encuentre vo corres- 
pondiente a v; = 0 V, 3 MYONG, 


Sección 5.8: El inversor lógico digital CMOS 


5.92 


A menos que se especifique otra cosa, suponga que la 
tecnologia CMOS utilizada es una tecnología genéri- 
ca de 1.2 um y el inversor es un “diseño estándar”, 
con los siguientes parámetros: longitud de canal = 
1.2 ¡um (para todos los dispositivos, a menos que se 
especifique otra cosa); W, = 5.4 um (a menos que 
se especifique otra es 1 „= 18 ym a menos 
que se especifique otra cosa); k, = 81 pA/V?; kp =27 
HANV?; Vm =|Vpl = 0.75 V; y Voo =5 V. 

Encuentre la resistencia de salida del inversor para 
(a) vo= Vo 

(b) vo= Von 


5.93 


5.94 
5.95 


Calcule la máxima corriente que el inversor puede 
disipar o generar mientras la salida permanece a no 
más de 0.2 V de tierra o Vpp, respectivamente. 
Encuentre Viy, Virs Nun y NML. 

Utilice la expresión dada en el ejercicio 5.34: para 


- determinar el voltaje de umbral Y, de inversor cuando 


los dispositivos de canal n y canal p no estén acopla- 
dos. Específicamente, determine V,, para (W/L) = 


WiL) (WIL)y =2W IL)»; y (WIL) = 3(WIL),, el caso 


*5.96 


` 5,97 
5.98 
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5.100 


acoplado. 

Un inversor CMOS en "particular utiliza dispositi- 
vos de canal n y canal p de tamaños idénticos. Si Hn” 

2 Hp, IV} = 1 Vy Vop=S V, encuentre Vy y Vin y de 
aquí los márgenes de ruido.: 

Repita el ejercicio 5.31 para Vpp= 10 V y 15 V. 
Repita el ejercicio 5.31 para V,= 0.5 V, 1.5 V y 2 V. 
Para una tecnología en la que V, = 0.2 Vpp, demuestre 
que la máxima corriente que el inversor CMOS puede 
disipar mientras su nivel bajo no exceda de 0.1 Vpp es 
0.075 Ca IL), Vép. Para Vpp= 5 V, finCox = 20 
par? y L, = 5 um, encuentre el ancho necesario de 
transistor para obtener una corriente de 1.5 mA. 

Para un inversor fabricado en la tecnología genérica 


- de 1.2 um, encuentre la corriente pico tomada de la 


5.101 


5.102 


-D5.103 


5.104 


5.105 
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fuente de 5 V durante la conmutación. 

Si el inversor del problema 5.100 está cargado con una 
capacitancia de 0.05 pF, encuentre la disipación de 
potencia dinámica cuando el inversor se conmute a 
una frecuencia de 100 MHZ. ¿Cuál es el promedio de 
corriente tomada de la fuente de alimentación? 
Encuentre el valor de fp, cuando el inversor está 
cargado con una capacitancia C = 0.05 pF. Utilice 


“la ecuación (5.101) y la expresión aproximada de la 


ecuación (5.102), y compare los resultados. 

Se hace necesario limitar el tiempo de propagación de 

inversor a 60 ps cuando está cargado con una capaci- 

tancia de 0.05 pF. Encuentre los anchos necesarios de 

dispositivo, W,, y Wp. 

Utilice la ecuación (5.101) para explorar el efecto de 

variación de Y, en (py. Deduzca expresiones para fp y, 

para v,=0.1 Vop, 0.2 Vooy 0.3 Vop. 

Reconsidere el ejercicio 5.35 para un inversor en un 

nuevo proceso CMOS VLSI en el que todas las di- 

mensiones del dispositivo se reducen en un factor de 

2.5. Suponga que Cex se aumenta en el mismo factor, 

y encuentre py, para los casos en que. 

(a) C¿=0.1pF f 

(b) C= 0.04 pF 

(a) En la curva característica de transferencia que se 
muestra en la figura 5.58, el segmento BC es 
vertical porque se desprecia el efecto Early. To- 
mando en cuenta el efecto Early, utilice análisis 


a pequeña señal para demostrar que la pendiente 
“de lacurva característica de transferencia en v; = 
vo = Vpp/2 es 
D -2 |V] 
(Vpo/2) — Y, 


donde V, es el voltaje Early para Oy y Qp. 
Suponga que Oy y Op están acoplados. 

(b) Un inversor CMOS con dispositivos que tienen 
k (Z =ķ a se polariza al conectar un 

' n p 4 n 
resistor Rog = 10 MQ entre entrada y salidą. 
' ¿Cuál es el voltaje de cd en la entrada y en la 
salida? ¿Cuál es la ganancia de voltaje a peque- 
ña señal y la resistencia de entrada del amplifi- 
cador resultante? Suponga que el i inversor tiene 


. las curvas características especificadas para la 


tecnología genérica con |Vy] = 50 V. 


Sección 5.9: El MOSFET comó interruptor 
analógico 


5.107 


5.108 


Un interruptor NMOS tiene una entrada de señal que 
varía sobre el margen de +5 V y una entrada de control 


de +10 V. Calcule la resistencia de canal en los dos * 


extremos de señal cuando la entrada de control sea 


` alta, haciendo que el interruptor conduzca. Si el inte- 


rruptor debe usarse en un circuito cuya resistencia de 
malla es R, ¿de qué valor debe ser R para asegurar por 
lo menos una pérdida de señal de 1% en el interruptor? 
Para el transistor, k, W/L = 100 A/V? y V,=1V. - 

Una compuerta de transmisión CMOS para la que 
K(WIL) = 100 A/V? y |V} = 1 V utiliza señales de 
control de +5 V para señales sobre el margen de +5 V. 
Calcule la resistencia del interruptor en los extremos 
de la señal y para señales de 0 V. Si el interruptor debe 
usarse en un circuito cuya resistencia de malla es R, 
¿de qué valor debe ser R para asegurar por lo menos 


una pérdida de señal de 1% en el interruptor? 


5.109" 


*5.110 . 


Se utiliza un interruptor CMOS para conectar una 
fuente senoidal de 0.1 sen wf a una capacitancia de 


carga C. Para señales de control de +5 V y k, B = 


n 


= 


k ES = 100 A/V? y,, = IVpl = 1 V, ¿cuál es la 


frecuencia de corte introducida por el interruptor si 
C= 100 pF? 

Considere el interruptor aaaea que se muestra en 
la figura 5.62, para entradas de +3 V usando un FET 
con Vo = 1.0 V, ki WIL =.0.2 mA/V?, y= 0.7 V? y 
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24, = 0.6 V, con una fuente de alimentación de sus- 
trato de —3 V. La carga está formada por un resistor de 
50 kQ y un condensador de 100 pF. ¿Qué señales 
de control de compuerta se necesitan para operar el 
transistor con un mínimo voltaje eficaz de compuerta 
a fuente de 2 V (es decir, Vgs — V,=2 V) tomando en 
cuenta el efecto del cuerpo? Para entradas de +3 V, 
calcule los valores estáticos del voltaje de salida. Para 
que la entrada pase instantáneamente de +3 V a —3 V, 
calcule la corriente de descarga del condensador al 
valor inicial de vo (que debe ser cercano a +3 V)y ala ` 
mitad de surecorrido hacia abajo (es decir, a vo= 0 V). 
Encuentre el promedio de estos dos valores y utilícelo 
para estimar el tiempo para que vo alcance el punto 
medio. Dibuje la forma de onda de salida. 


Sección 5.10: Capacitancias internas 
del MOSFET y modelo de alta frecuencia 


5.111 


Consulte el modelo de alta frecuencia del MOSFET 
en la figura 5.67(a). Evalúe los parámetros de modelo 
para un transistor NMOS que opere a Ip = 100 yA, 


Vsg=2 V y Vps= 5 V. El MOSFET tiene W = 30 um, 
. L=10 um, t= 0.1 um, 1, = 0.06 m°/Vs, y =0.5 V'?, 
. 24, = 0.6 V, A= 0.02 V”, Ca = 0.35 fF/um?, Vo = 


0.6 V y Caso = Caso = 0.1 pF. Suponga que la capaci- 
tancia total de compuerta a fuente y de compuerta a 
dren es 0.01 pF, y que existe una capacitancia parásita 


. entre compuerta y sustrato de 0.05 pF. [Recuerde que 
` Emb = Xgm donde x = (y(2N24y+ Vsg).] ` 


5.112- 


5.113 


Encuentre fr para un MOSFET que opera a Ip = 100 
` pAy tiene kC =20 uA/NV?, W= 30 um, L=10 um, 
Cgs = 0.08 pF y Cga = 0.01 pF. . 

Comenzando por la definición de wy para un MOS- 
FET, 


sa 


SECA 


- y haciendo la aproximación que Cgs > Cga y que la 


5.114 


componente de traslape de C¿, es tan pequeña que es 
despreciable, demuestre que 


Cea | tdo 
T= LN 2C,WL 


Por lo tanto, observe que para obtener una wy elevada 
de un dispositivo dado, éste debe operarse a una 
elevada corriente. También observe que se obtiene 
una operación más rápida con dispositivos más peque- 
ños. 

Comenzando a partir de la expresión para la frecuen- 
cia de ganancia unitaria del MOSFET, 
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Em 


wr= Cat Cad 


y haciendo la aproximación de que Cys > Cga y que 


la componente detraslape de C¿, es tan pequeña quees 


despreciable, demuestre que para un dispositivo de 
canal » 


wp= 1.5 f (Fes - V) 


Observe que para un dispositivo dado, wy se puede 
aumentar al operar el MOSFET a un voltaje eficaz más 
elevado. Evalúe fy para dispositivos con L = 2.4 um 
operados a voltajes eficaces de 0.25 V, 0.5 V y 1 V. 


Utilice yu, = 580 cm?/Vs. 


Sección 5.11: El transistor de unión de efecto 
de campo (JFET) 


5.115 
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Un JFET de tipo desconocido (es decir, canal n o canal 
p), pero para el que dos de sus terminales se sabe que 
son fuerte o dren, tiene la compuerta dejada flotante 
y un ohmímetro conectado entre fuente y dren. Cuan- 
do la compuerta se une a la punta negativa (roja) del 


` ohmímetro, la resistencia aparente no cambia. Cuando 


la compuerta se une a la punta positiva (negra) del 
ohmímetro, la resistencia aparente se reduce en gran 
medida. ¿Es el JFET del tipo de canal n o de canal p? 
Considere un JFET de canal n cuya compuerta y 
fuente están unidas, resultando así un dispositivo de 
dos terminales. Si el voltaje en los terminales del 
dispositivo se denota como v y la corriente que pasa 
por el mismo se denota como i, demuestre que 


R 3 
> U v 
¡mt 2[=7)-(5%) , para 0 < v < -Vp 


1= loss, para v 2 —Vp 


cuando se desprecia el efecto de modulación de lon- 
gitud de canal. ¿Cuál es la resistencia incremental de 


este dispositivo de dos terminales cuando el JFET . 


se estrangule en el dren? ¿Cuál es el valor de la 
resistencia incremental si se toma en cuenta el efecto 
de modulación de longitud de canal? 

Un JFET de canal n se va a usar como resistencia 
controlada por voltaje que se hace casi lineal al operar 
el FET a un vps muy pequeño. Demuestre que la 
resistencia rps se puede expresar en la forma 


rps = [-VelossiVA — UCV) 
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Para Vp=-4 V e Ipss = 16 mA, encuentre el intervalo 
de valores de rps que resulte al hacer variar vgs de 0 
a0.9 Vo. 

Considere un JFET de canal n con Inss = 4 mA y Vp = 
—2 V. Si la fuente se conecta a tierra y se aplica un voltaje 
de cd de —1 V a la compuerta, halle el mínimo voltaje de 
dren que resulte en operación en estrangulamiento, En- 
cuentre el correspondiente valor de corriente de dren. Si 
el voltaje de dren se aumenta en 10 V y À para este 
dispositivo se especifica ser de 0.01 V`, encuentre el 
nuevo valor de corriente de dren. 

Un JFET con Y» = -1 V e Ips = 1 HA en 
resistencia de salida de 100 kQ cuando opera en 
estrangulamiento con vgs = 0. ¿Cuál es el valor de- 
resistencia de salida cuando el dispositivo se opere en 
estrangulamiento con vgs = —0.5 V? 

El JFET de canal p del circuito de la figura P5.120 
tiene Vp = 3 V. Encuentre los márgenes de valores que 
Vop puede tener para que el dispositivo opere en 
estrangulamiento. Si Vs se mide con el dispositivo 
de estrangulamiento y se encuentra ser de =1 V, ¿qué 
valor espera el lector que tenga Ipss? Suponga À = 0. 


Vop 


Fig. P5.120 


*D5.121 Sérequiere diseñar un circuito de polarización del tipo 


que se muestra en la figura 5.39(a) para un JFET. 
Las curvas características del JFET están especifica- 
das para encontrarse entre las de los siguientes dispo- 
sitivos extremos: el dispositivo “bajo” tiene Vp=-2 V 
e loss = 4 mA, y el dispositivo “alto” tiene Vp = 
—8 V e Ipss = 16 mA. Utilice Vpp = 20 V. El diseño 
del lector debe usar el máximo valor posible para Vg 
que tome en cuenta una caída de voltaje de 4 V entre 
terminales de Rp, antes que el dispositivo salga de la 
región de saturación. El diseño debe polarizar el dis- 
positivo “bajo” a V¿s=0. ¿Cuál valor debe usarse para 
Rs? ¿Cuál es la corriente de polarización obtenida en 
el dispositivo “bajo” y en el “alto”? 


D5.122 


.*5.123 


5.124 


5.125 


Considere el circuito de polarización de la figura 

5.39(a) con el MOSFET cambiado por un JFET. En- 

cuentre los valores de Rp, Rs, Rci y Roz que resultarán 

e Ip= Ipss/2 y para los que un tercio del voltaje de la 

fuente de alimentación aparece en paralelo de Rp, Rs 

y el FET (es decir, Vps). Sea Vop= 15 V, Ipss=8 mA y 

Vp = -2 V. Utilice 1 A en la red de divisor de voltaje 

que alimenta la compuerta. 

El JFET del circuito amplificador de la figura PS.123 

tiene Vp = 4 V e [pss = 12 mA, y alp= A 

resistencia de salida r, = 25 KQ. 

(a) Determine las cantidades de polarización de cd 
de Vo, lp, Vas y Vo. 

(b) Determine los valores de gm y Yo. 

(c) Sustituya el JFET con su modelo a pequeña 

señal, obteniendo así el circuito equivalente a 

pequeña señal para el amplificador. 

Utilice el circuito equivalente en (c) para deter- 

minar Rin y UU, 


(d) 


(e) 
(f) Encuentre la ganancia total de voltaje uy). 
El seguidor de fuente JFET de ia figura P5.124 utiliza 


Rs=10K0 y tiener, = 100 KQ. La ganancia de voltaje - 


sin carga (circuito abierto) de compuerta a fuente se 
encuentra que es de 0.9 V/V. Encuentre g,, Y Rou Del 
mismo modo, encuentre la ganancia de voltaje vds 
cuando R, = 910 Q. 


Considere el seguidor de fuente de la figura P5.124 . 


con Rs con retorno a un voltaje negativo de fuente de 
—10 V (en lugar de tierra). Sea Vpp = +10 V y suponga 
que el JFET está especificado para tener Vp = 4 V, 
Ioss= 12 mA y ro = co. Diseñe el circuito de modo que 
la resistencia de salida sea igual o menor a 200 Q. 
¿Cuál valor debe usarse para Rg para obtener Rin 
mayor o igual 1 MQ? Calcule la ganancia de voltaje 
a circuito abierto de compuerta a fuente de su seguidor 
de fuente. 


Vop = 20 V 


Use el circuito equivalente para determinar v/v. 
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P5.124 


Sección 5.12: Dispositivos de arseniuro de galio 
- (GaAs); el MESFET l 


5.126 


D5.127 


D5.128 


5.129 


5.130 


Utilice los valores de parámetros dados en la tabla 5.2 
para hallar el valor de $ de un MESFET con W= 100 
pm. Para Vos = 0.5 V y Vps = 1 V, encuentre Ip. 
También halle gm y ro en este punto de polarización. 
Utilice los valores de parámetros dados en la tabla 5.2 
para diseñar una fuente de corriente con MESFET (al 
conectar compuerta a fuente) para entregar una co- 
rriente de 6 mA cuando el voltaje en sus terminales 
sea de 2 V. ¿Qué ancho de transistor se requiere? ¿Cuál 
es la resistencia de salida de la fuente de corriente? 
(Recuerde que para el proceso especificado en la tabla 
52,L=1 um.) 

Es necesario usar tres diodos de barrera Schottky, cada 
uno con W= 5 um, en serie para obtener una caída de 
voltaje de 2.2 V. ¿Cuál corriente de polarización se 
requiere? Use los valores de parámetro dados en la 
tabla 5.2. (Recuerde que para el proceso especificado. 
en la tabla 5.2, L = 1 pm.) 

Si en el ejemplo 5.11 el ancho de cada uno de los dos 
transistores se duplica, encuentre los nuevos valores 
de la corriente de polarización y la ganancia de voltaje 
que se obtiene. 

Un MESFET de GaAs tiene un parámetro de conduc- 
tancia B= 10* A/V? por ¡um de ancho, W= 100 um, 
L=1 um, V,=-1 V y Cg (a Vos = 0 V)=1.6fF por 
pm de ancho. Si el dispositivo se opera a V¿s=0 V y 
su fr se encuentra que es de 15 GHz, encuentre Cga. 


Fig. P5.123 
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- Una vez estudiados los principales dispositivos electrónicos y sus configuraciones, estamos 

_ listos para considerar el diseño de circuitos y sistemas analógicos más complejos. Los amplifica- 

dores constituyen la clase más importante de circuitos analógicos, y, en concordancia con esto, una 

gran porción de la segunda parte está dedicada al estudio de varios aspectos del diseño de 
amplificadores. 

La segunda parte comienza en el capítulo 6, con una A ERTA ampliamente usada del 
amplificador que es el par diferencial. Presentamos el análisis y diseño de amplificadores diferen- 
ciales con BJT, MOSFET y MESFET. Del mismo modo, los BiCMOS, tecnología recientemente 
desarrollada que combina las ventajas de dispositivos bipolares y CMOS, se introduce en el contexto 
del diseño de amplificadores. Para obtener elevada ganancia, las etapas amplificadoras se conectan 
en cascada, y el capítulo 6 concluye con una introducción a amplificadores de varias etapas. 

En los tres capítulos previos estudiamos las capacitancias internas de cada uno de los tres ` 
dispositivos semiconductores, el diodo, el BJT y el FET, y desarrollamos modelos para la operación 
de los dispositivos a alta frecuencia. En el capítulo 7, estos modelos se utilizarán en el análisis de 
la respuesta en frecuencia de las configuraciones básicas de amplificadores. Los mecanismos que 
limitan la respuesta en frecuencia de las configuraciones básicas se identifican y se presentan 
circuitos más elaborados que dan un rodeo a estos problemas. 

La mayor parte de los circuitos electrónicos incorporan alguna forma de retroalimentación, ya 
sea intencional (es decir, diseñada) o inevitable (como resultado de condiciones no ideales de 
dispositivos y circuitos). En el capítulo 8 se presenta un estudio formal del fundamental tema de la 
retroalimentación; este estudio es esencial para la correcta aplicación de la retroalimentación en el 
diseño de amplificadores, para obtener funciones convenientes, como son valores más precisos de 
ganancia, y para evitar problemas como el de la inestabilidad. 

` El diseño de amplificadores que se requieran para producir grandes cantidades de potencia de 
carga, por ejemplo el amplificador que excita los altavoces de un sistema estéreo, está basado en 
consideraciones diferentes que las de amplificadores a pequeña señal. Éste es el tema del capítulo 9. 
El op amp de circuito integrado (IC) se estudió en el capítulo 2 como elemento de construcción de 
` circuitos. Cuando lleguemos al capítulo 10, tendremos suficientes conocimientos para ver dentro de un 
paquete de op amp para un detallado estudio de su circuito. En el capítulo 10 se presenta este estudio para 
op amps bipolares, de CMOS y BiCMOS, con varios objetivos en mente: enlazar muchas de las ideas 
y conceptos introducidos en capítulos anteriores; demostrar cómo se puede analizar y diseñar un circuito 
complejo al descomponerlo en partes más pequeñas; introducir algunas de las ingeniosas técnicas 
empleadas en el diseño de IC analógicos, y para demostrar que el conocimiento de lo que es un chip de 
` IC hace posible una más inteligente aplicación del chip. Los convertidores analógicos a digitales y 
digitales a analógicos forman la otra clase principal de circuitos integrados analógicos estudiados en el 
capítulo 10. Éstos son sistemas construidos en un chip cuyo diseño i meomora técnicas que alcanzan los 
altos niveles de precisión requeridos. . 
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Los últimos dos capítulos de la segunda parte tienen una orientación sobre aplicaciones o 
sistemas. El capítulo 11 trata del diseño de filtros, que son importantes elementos de construc- 
ción de sistemas de comunicaciones e instrumentación. El diseño de filtros es uno de esos raros 
aspectos de la ingeniería en donde existe toda una teoría de diseño, comenzando desde especifica- 
ciones y terminando en un circuito real que funciona. 

. En el diseño de sistemas electrónicos, por lo común surge la necesidad de señales de varias 
formas de ondas: senoidales, pulsos, ondas cuadradas, etc. La generación de estas señales es el tema 
del capítulo 12. 

El diseñador de circuitos analógicos suele obser un gran número de posibilidades, lo que 
hace de éste un tema interesante y de desafío. Es meta de la segunda parte el impartir a los lectores 
parte de este interés y prepararlos para el desafío que la acompaña. 
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Introducción 6.6 Amplificadores diferenciales 


6.1 El par diferencial BJT con MOS 

6.2 Operación del amplificador 6.7 Amplificadores BiCMOS 
diferencial BJT a pequeña señal 6.8 Amplificadores de GaAs 

6.3 Otras características no ideales del 6.9 Amplificadores de varias etapas 
amplificador diferencial 6.10 Ejemplo de simulación 

6.4 ' Polarización en circuitos integrados en el programa SPICE 
con BJT . Resumen 

-6.5 El amplificador diferencial BJT con Bibliografía 

carga activa E Problemas 


INTRODUCCIÓN 


El amplificador diferencial es el elemento más utilizado en circuitos integrados analógicos. Por ejemplo, 
la'etapa de entrada de todo op amp es un amplificador diferencial. Del mismo modo, el amplificador 
diferencial BJT es la báse de una familia de circuitos lógicos de muy alta velocidad, que recibe el nombre 
de circuito lógico de emisor acoplado (ECL), que estudiaremos en el capítulo 14. 

En este capítulo, estudiaremos amplificadores diferenciales que se ejecutan con BJT, MOSFET 

. y MESFET. También presentamos las técnicas de polarización y elementos de construcción de 

circuitos que se utilizan en el diseño de circuitos integrados bipolares, MOS y de GaAs. El capítulo 
concluye con un análisis de la estructura de amplificadores de varias etapas. El análisis de estos 
amplificadores se ilustra por medio de un ejemplo detallado. 


6.1 ELPAR DIFERENCIAL BJT 
Descripción cualitativa de operación 


En la figura 6.1 se ilustra la configuración básica de un par diferencial BJT. Consta de dos 
«transistores acoplados, Q, y Q,, cuyos emisores están unidos y polarizados por una fuente / de 
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Fig. 6.1 Configura- 
ción básica del par di- 
ferencial BJT. 


corriente constante. Esta última suele estar equipada con un circuito de transistores del tipo 
presentado en el capítulo 4 [véase la figura 4.42(b)] y estudiado en mayor detalle en la sección 6.4. 

Aun cuando cada uno de los colectores está conectado al positivo del voltaje de alimentación Vec 
a través de una resistencia R¿, esta conexión no es esencial para la operación del par diferencial, es 
decir, en algunas aplicaciones los dos colectores pueden estar conectados a otros transistores y no 
a cargas resistivas. Es esencial, sin embargo, que los circuitos de colector sean tales que Q, y Q» 
nunca entren en saturación. | 

Para ver la forma en que opera el par diferencial, consideremos primero el caso donde las dos 
bases están unidas y conectadas a un voltaje Ucm, denominado voltaje de modo común. Esto es, 
como se muestra en la figura 6.2(a), Usi = Um = Ucm. Como Q, y O, están acoplados, se deduce de 
simetría que la corriente 7 se dividirá igualmente entre los dos dispositivos. Entonces ig, = im =1/2, 
y el voltaje en los emisores será vcm — Vag, donde Vas es el voltaje entre base y emisor (que en la 
figura 6.2a se supone aproximadamente de 0.7 V) correspondiente a una corriente de emisor de 1/2. 
El voltaje en cada colector será Vcc — ¿0Rc, y la diferencia en voltaje entre los dos colectores será 
cero. À 

Ahora hagamos variar el valor de la señal de entrada vcm de modo común. Obviamente, 
mientras O, y Q, permanezcan en la región activa, la corriente / todavía se divide igualmente entre 
O, y Q2, y los voltajes en los colectores no cambian. Por lo tanto, el par diferencial no responde (esto 
es, rechaza) a las señales de entrada de modo común. 

A modo de otro experimento, sea el voltaje vz, ajustado a un valor constante, por ejemplo, cero (al 
conectar B, a tierra), y sea ug, = +1 V (véase la figura 6.2b). Con un poco de razonamiento se puede ver 
que O, estará activado y conduce toda la corriente J y que O, no conduce. Para que Q, conduzca, el 
emisor tiene que estar a aproximadamente +0.3 V, lo cual mantiene la unión entre emisor y base de Q, 
polarizada inversamente. Los voltajes de colector serán ve: = Vec — alRe y Va = Vec- 

Cambiemos ahora ug, a —1 V (figura 6.2c). Otra vez, con un pequeño razonamiento, se puede 
ver que Q; no conducirá y Q, llevará toda la corriente /. El emisor común estará en —0.7 V, lo cual 
significa que la unión entre emisor y base de Q, estará polarizada inversamente en 0.3 V. Los voltajes 
de colector serán vci = Vec y Ur = Vec = alRe. 

De lo anterior, vemos que el par diferencial ciertamente responde a señales de modo de 
diferencia o diferenciales. De hecho, con voltajes de diferencia relativamente pequeños estamos 
en posibilidad de dirigir toda la corriente de polarización de un lado del par al otro. Esta propiedad 
para dirigir la corriente del par diferencial permite usarlo en circuitos lógicos, como se demostrará 
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Fig. 6.2 Diferentes modos de operación del par diferencial: (a) El par diferencial con una señal de entrada 
Uem de modo común. (b) El par diferencial con una señal diferencial de entrada “grande”. (c) El par diferencial. 
con una señal de entrada diferencial grande, de polaridad opuesta a la de (b). (d) El par diferencial con una 
señal de entrada diferencial v, pequeña. 
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en el capítulo 14. De hecho, el lector puede ver fácilmente que el par diferencial ejecuta el interruptor 
de un polo y doble tiro que utilizamos en la realización del inversor en modo de corriente de la 
figura 1.33. - 

Para usar el par diferencial como amplificador lineal aplicamos una señal diferencial muy 
pequeña (unos cuantos milivolts}, que resultará en que uno de los transistores conduce una corriente 
de 1/2 + AI; la corriente del otro transistor será 1/2 — AJ, con Al siendo proporcional al voltaje de 
entrada de diferencia (véase la figura 6.2d). El voltaje de salida tomado entre los dos colectores será 
2a AIRc, que es proporcional a la señal diferencial de entrada v,. La operación a pequeña señal del 
par diferencial se estudiará en la sección 6.2. 


¿ Ejercicio : 

z 6.1 Encuentre vg, vci Y Vo En el circuito de la figura E6.1. Suponga que jugs] de un transistor que conduce es E 

£ aproximadamente 0.7 V y que a = 1. : 

Ë 405V Fig. E6.1 : 
Resp. +0.7 V; -S V; -0.7 V 


Operación del par diferencial BJT a gran señal. 


Ahora presentamos un análisis general del par diferencial del BJT de la figura 6.1. Si denotamos el 
voltaje en el emisor común por ug, la relación exponencial aplicada a cada uno de los dos transistores 
se puede escribir como 


n = ls (um —- UV, 
in= e (6.1) 
in = ls ea - uv, (6.2) 


Q 


DELY 
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Estas dos ecuaciones se pueden combinar para obtener 


El a gon- | (6.3) 
la 
que se puede manipular para obtener 
A A (6) 
lgi tin 1+ e2 va Vr > 
Cir L. 1 l 
ig + im E l+ ea 7 un Vr ` (6.5) 
El circuito impone la restricción adicional de 
it + im =]/ (6.6) 
Usando la ecuación (6.6) junto con las ecuaciones (6.4) y (6.5) resulta 
E I 
le = 1 + entar (6.7) 
q (6.8) 


E 1+ SES ir 


Las corrientes de colector icı € ic se pueden obtener simplemente al multiplicar por & las corrientes 
de emisor de las ecuaciones (6.7) y (6.8), que es normalmente más cercano a la unidad. 

En las ecuaciones (6.7) y (6.8) se ilustra la operación fundamental del amplificador diferencial. - 
Primero, nótese que el amplificador responde sólo al voltaje de diferencia ug, — Ugz. Esto es, si 
Ugi = Um = Vom, la corriente / se divide igualmente entre los dos transistores, cualquiera que sea el . 
valor del voltaje vem de modo común. Ésta es la esencia de la operación del amplificador diferencial, 
que también da lugar a su nombre. i 

Otra importante observación es que un voltaje de diferencia Us, — vm relativamente pequeño 
puede hacer que la corriente / circule casi por entero en uno de los dos transistores. En la figura 6.3 
se muestra una gráfica de las dos corrientes de colector (suponiendo œ ~ 1) como función de la 
señal de diferencia. Ésta es una gráfica normalizada que se puede usar universalmente. Nótese que 
un voltaje de diferencia de alrededor de 4Y, (œ 100 mV) es suficiente para conmutar la corriente 
casi por completo a un lado del par. El hecho de que una señal tan pequeña pueda conmutar la 
corriente de un lado del par diferencial al otro significa que el par diferencial se puede usar como 
un rápido conmutador de corriente. Otra razón para la alta velocidad de operación del dispositivo 
como interruptor es que ninguno de los transistores se satura. El lector recordará del capítulo 4 que 
un transistor saturado almacena carga en su base que debe ser removida antes que el dispositivo no 
conduzca, generalmente un proceso lento que resulta en un inversor lento. La ausencia de saturación 
en el par diferencial hace la familia lógica, basada en ella, la forma más rápida de circuitos lógicos 
que existen (véase el capítulo 14). 

Las curvas características de transferencia no lineales del par diferencial, que se muestran en 
la figura 6.3, no se utilizarán más en este capítulo. En lo que sigue estaremos interesados 
especificamente en la aplicación del par diferencial como amplificador a pequeña señal. Para este 
fin, la señal de entrada de diferencia está limitada a menos de V7/2, para que podamos operar en un 
segmento lineal de las curvas características alrededor del punto medio x. 
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Región lineal 
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Corriente normalizada de colector 
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—10 —8 —6 “4 2 0 2 4 6 8 10 


Voltaje normalizado de entrada diferencial, “21282 


Fig. 6.3 Curvas características de transferencia del par diferencial BJF de la figura 6.1 suponiendo a: = 1. 
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i Ejercicio 
z 6.2 Encuentre el valor de la señal diferencial de entrada suficiente para hacer ig, = 0.991. 


Resp. 115 mV 


E SL AIAS. IA O ANAND a DRM UNTU TUTI D IEEE 


6.2 OPERACIÓN DEL - AMPLIFICADOR DIFERENCIAL BJTA PEQUEÑA SEÑAL 


En esta sección estudiaremos la aplicación del par diferencial de un BJT en iviiicidón a pequeña 

. señal. En la figura 6.4 se ilustra el par diferencial con una señal de voltaje de diferencia v4 aplicada 
entre las dos bases. Se supone que el nivel de cd en la entrada, es decir, la señal de entrada de modo 
común, se ha establecido de alguna manera. Por ejemplo, uno de los dos terminales de entrada puede 
estar a tierra y va aplicado al otro terminal de entrada. De manera alternativa, el amplificador 
diferencial puede ser alimentado desde la salida de otro amplificador diferencial. En este caso el 
voltaje en uno de los terminales de entrada será vcm + va/2, mientras que en el otro terminal de 
entrada será Ucm — Ug/2. Más adelante consideraremos la operación de modo común. 


Las corrientes de colector cuando se aplica va 


Regresemos ahora al circuito de la figura 6.4. Podemos usar las ecuaciones (6.7) y (6.8) para hallar 
las corrientes totales ic, e ic, como funciones de la señal diferencial vy al sustituir Us, — Up = Ua. 


al 


las ho o (6.9) 
Pe , 
Ici Te , (6.10) 
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Uy < 2V7 


-2l ho 
RT l t 


Fig. 6.4 Las corrientes y voltajes del amplificador diferencial cuando se aplica una pequeña señal de 
diferencia Uy. f 


Al multiplicar el numerador y el denominador del lado.derecho de la ecuación (6.9) por e*?* resulta 


. aler 


ia = mam o (6.11) 


Supongamos que v4 K 2V7. Podemos entonces expandir el exponencial e*v¿2% en una serie y retener 
sólo los primeros dos términos: 


e 1 + U4/2V7+1 — val? Vr 


Entonces 


| (6.12) 


A E 
Se pueden hacer manipulaciones semejantes a la ecuación (6.10) para obtener 
. _Ql_ al va 
ia: 5 ay 2 (6.13) 


Las ecuaciones (6.12) y (6.13) nos dicen que cuando v4 = 0, la corriente de polarización 7 se divide 
igualmente entre los dos transistores del par. Entonces cada transistor está polarizado a una corriente 
de emisor de 7/2. Cuando se aplica una “pequeña señal” v4 diferencialmente (es decir, entre las dos . 
bases), la corriente de colector de Q, aumenta en i, y la de Q, disminuye una cantidad igual. Esto 
asegura que la suma de las corrientes totales en Q, y Q, permanezca constante, limitada por la 
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polarización de fuente de corriente. La componente i, de corriente de señal o incremental está dada 
por 


al va 


37.2 


(6.14) 

La ecuación (6.14) tiene una fácil interpretación. Primero, observamos de la simetría del 
circuito (figura 6.4) que la señal diferencial v4 debe dividirse igualmente entre las uniones de base 
y emisor de los dos transistores. Entonces los voltajes totales de emisor y base serán 


(2 
- Ugglo, = Vse + S (6.15) 


o t 
verlo, = Vaz — > (6.16) 


donde Vg es el voltaje de cd entre emisor y base correspondiente a una corriente de emisor de 1/2. 
Por lo tanto, la corriente de colector de Q, aumentará en g„Ua/2 y la corriente de colector de Q, 
decrecerá en g,,Us/2. Aquí, Zm denota la transconductancia de Q, y de O», que son iguales y dadas 
por ; 


Bazy y (6.17) 


Entonces, la ecuación (6.14) expresa simplemente que i, = £mUz/2. 


Un punto de vista alternativo 


Hay una muy útil interpretación alternativa de los resultados anteriores. Supongamos que la fuente 
de corriente 7 debe ser ideal. Su resistencia incremental es entonces infinita. El voltaje v4 aparte 
en paralelo con una resistencia total de 2r,, donde 


Vi Vr 
E e (6.18) 


De manera correspondiente, habrá una corriente i, de señal, como se ilustra en la figura 6.5, dada ` 
por 


1L=— (6.19) 


Entonces, el colector de O, exhibirá un incremento de corriente ¡, y el colector de O, exhibirá un 
decremento de corriente ¡.: . 


QUE Ud 
= Qi, = ms 2r, = Em > 2 (6.20) 


Nótese que en la figura 6.5 hemos mostrado sólo cantidades de señal. Se supone, desde luego, que 
cada transistor está polarizado a una corriente de emisor de 7/2. 
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Vec (Señal de 0 V) 


Pa Resistencia 
infinita 


Fig. 6.5 Técnica sencilla para determinar las corrientes de señal en un amplificador diferencial extitado 
por una señal v4 de voltaje diferencial; no se muestran cantidades de cd. 


Este método de análisis es particularmente útil cuando se incluyan resistencias en los emisores, 
como se muestra en la figura 6.6. Para este circuito tenemos 


Va 


7 +2Re 


(6.21) 


Resistencia diferencial de entrada 


La resistencia diferencial de entrada es la resistencia vista entre las dos bases; es decir, es la ' 
resistencia vista por la señal diferencial de entrada u,. Para el amplificador diferencial de las figuras 
6.4 y 6.5 se puede ver que la corriente de base de Q, muestra un incremento i; y la corriente de base 
de Q, muestra igual decremento, 


SS A l z Va Nr, e . 3 
i= 5+1 B1 1 (6.22) 
Entonces la resistencia diferencial de entrada Ry está dada por 
Ru = = =(B+1)2r, =2r, (6.23) 
i : 


Este resultado es exactamente otra forma de expresar la conocida regla de resistencia y reflexión, 
es decir, la resistencia vista entre las dos bases es igual a la resistencia total del circuito de emisor 
multiplicada por 8 + 1. Podemos utilizar esta regla para hallar la resistencia diferencial de entrada . 
para el circuito de la figura 6.6 como 


Ru=(8+ 1)(2r, +2R2) (6.24) 
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Vec (Señal de 0 V) | 


QU y i 
| Ur, + Ry) 
Sy Re 
“Ar, + RDA 


Re 


AB + Dre + Re) 


+ 


Va 


y Señal de 0 A 


Uq 
- UB + 1Nr, + Re) 


Ri 


Fig. 6.6 Amplificador diferencial con resistencias de emisor. Sólo se muestran cantidades de señal (en 
color). E l . ; 


Ganancia diferencial de voltaje 


Hemos establecido que para pequeños voltajes de diferencia de entrada (v4 << 2 Vy, es decir, uy es 
menor de unos 20 mV), las corrientes de colector están dadas por 


da Elet gn $ (6.25) 
lo =le=Ena o (6.26) 

donde 
r=% po i (6.27) 


Entonces los voltajes totales en los colectores serán 
Ud 
VUa= (Fec = IcRo) = £mRc 2 ` f (6.28) 
veo = (Vee — IcRe) + gmKc 3o (6.29) 


Las cantidades en paréntesis son simplemente los voltajes de cd en cada uno de los dos colectores. 
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La señal de voltaje de salida de un amplificador diferencial se puede tomar ya sea diferencial- 
mente (es decir, entre los dos colectores) o asimétrico (esto es, entre un colector y tierra). Si la salida 
se toma diferencialmente, entonces la ganancia diferencial (en oposición a la ganancia de modo 
común) del amplificador diferencial será 

Ve U 
Aa = == -gmRo : (6.30) 
Va : 
Por otra parte, si tomamos la salida como asimétrica (es decir, entre el colector de Q, y tierra), 
entonces la ganancia diferencial estará dada por 


Aa ad gro e (6,31) 


Para el amplificador diferencial con resistencias en los cables del emisor (figura 6.6), la 
ganancia diferencial cuando la salida se toma diferencialmente está dada por 


(6.32) 


. Esta ecuación es conocida: expresa que la ganancia de voltaje es igual alarazón entre la resistencia 
total del circuito del colector (2Rc) y la resistencia total del circuito del emisor (2r, + 2Rg). 


Equivalencia del amplificador diferencial con un amplificador 
de emisor común 


El análisis y resultados anteriores son muy semejantes alos obtenidos en el caso de una etapa am- 
plificadora de emisor común. Que el amplificador diferencial sea de hecho equivalente a un 
amplificador de emisor común se ilustra en la figura 6.7. En la figura 6.7(a) se ilustra un amplificador 
diferencial alimentado por una señal diferencial v, con la señal diferencial aplicada de una forma 
complementaria (en contrafase o balanceada). Esto es, mientras la base de-Q, se eleva en uy/2; 
la base de Q, se reduce en va 12. También hemos incluido la resistencia R de salida de la fuente de 
corriente de polarización. De simetría, se deduce que el voltaje de señal en el emisor común será 
cero. Entonces el circuito es equivalente a los dos amplificadores de emisor común que se ilustran 
en la figura 6.7(b), donde cada uno de los dos transistores está polarizado a una corriente de emisor 
de 1/2. Nótese que la resistencia finita de salida R de la fuente de corriente no tendrá efecto en la 
operación. El circuito equivalente de la figura 6.7(b) es válido sólo para operación diferencial. 

En muchas aplicaciones el amplificador diferencial no se alimenta de modo complementario, 
sino que más bien la señal de entrada se puede aplicar a uno de los terminales de entrada mientras 
que el otro terminal está a tierra, como se muestra en la figura 6.8. En este caso el voltaje de señal 
en los emisores no- será cero y, por lo tanto, la resistencia R tendrá un efecto en la operación. No 
obstante lo anterior, si R es grande (R > r.), como generalmente es el caso, entonces v4 todavía se 
dividirá igualmente (aproximadamente) entre las dos uniones, como se muestra en la figura 6.8. Por 
lo tanto, la operación del amplificador diferencial en este caso será casi idéntica a la del caso de 
alimentación simétrica, y la equivalencia de emisor común todavía se puede utilizar. 

Como va = —u,, en la figura 6.7, los dos transistores de emisor común de la figura 6.7(b) 
producen resultados semejantes acerca de la operación del amplificador diferencial. Entonces sólo 
se necesita uno de ellos para analizar la operación diferencial a pequeña señal del amplificador 
diferencial, y se conoce como semicircuito diferencial. Si tomamos el transistor de emisor común 
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Vcc (Señal de 0 V) Vec (Señal de 0 V) 


1 
Polarizado a 2 


(a) (b) 


Fig.6.7 Equivalencia del amplificador diferencial en (a) los dos amplificadores de emisor común. (b) Esta 
equivalencia aplica sólo para señales diferenciales de entrada. Cualquiera de los dos amplificadores de emisor 
común en (b) se puede usar para evaluar la ganancia diferencial, resistencia diferencial de entrada, respuesta 
en frecuencia, etcétera, del amplificador diferencial. 


alimentado con +v4/2 como el semicircuito diferencial y sustituimos el transistor con su modelo 

- de circuito equivalente de baja frecuencia, resulta el circuito de la figura 6.9. Al evaluar los 
valores de los parámetros de modelo r.,, Zm y ro, debemos recordar que el semicircuito está polarizado 
a 1/2. La ganancia de voltaje del amplificador diferencial (con la salida tomada diferencialmente) 
es igual a la ganancia de voltaje del semicircuito, es decir, v¿1/(U4/2). Aquí observamos que si se 
incluye r, se modifica la expresión de ganancia de la ecuación (6.30) a 


Ay=-gmkRollro) i (6.33) 


Vec (Señal de 0 V) 


Fig. 6.8 Amplificador diferen- 
cial alimentado de una manera asi- 
métrica. 
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Fig. 6.9 Modelo de circuito equivalente del semicircuito diferencial. 


La resistencia de entrada diferencial del amplificador diferencial es el doble de la del semicircuito, 
es decir, 2r,. Finalmente, observamos que el semicircuito diferencial del amplificador de la figura 
6.6 es un transistor de emisor común con una resistencia Rg en el conductor del emisor. 


Ganancia de modo común ' 

En la figura 6.10(a) se ilustra un amplificador diferencial alimentado por una señal vcm de voltaje de 

modo común. La resistencia R es la resistencia incremental de salida de la fuente de polarización | 

-de corriente. De simetría se puede ver que el circuito es equivalente al que muestra la figura 6.10(b), 

donde cada uno de los dos transistores, Q, y O», está polarizado a una corriente de emisor 1/2 y tiene 

una resistencia 2R en su conductor de emisor. Entonces el voltaje de salida de modo común v., será 
Ver = —Ucm mi = —Ucm mie (034) 


En el otro colector tenemos igual señal v., de modo común, 


Vea Y — UM E l (6.35) 


Ve C 


(a) (b) 


Fig.6.10 (a) Amplificador diferencial alimentado por una señal de voltaje de modo común. (b) “Semicir- 
cuitos” equivalentes para cálculos de modo común. 
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Ahora, si la salida se toma diferencialmente, entonces el voltaje de salida de modo común 
Uc — Ua Será cero y la ganancia de modo común será cero. Por otra parte, si la salida se toma 
asimétrica, la ganancia de modo común A será finita y dada por' 


_- 2Rc 
Ácm > 2R | (6.36) 
Como en este caso la ganancia diferencial es 
Aa =} 8mRe A (6.37) 
el factor de rechazo de modo común (CMRR) será l 
poza Vid 
CMRR = STA SpR as] (6.38) 
Normalmente el CMRR se expresa en dB: 
) Aa 
CMRR = 20 log | — (6.39) 
Am 


` Cada uno de los circuitos de la figura 6.10(b) se denomina semicircuito de modo común. 

El análisis anterior supone que el circuito es perfectamente simétrico, pero los circuitos 
prácticos no son perfectamente simétricos y resulta que la ganancia de modo común no será cero 
incluso si la salida se toma diferencialmente. Para ilustrar lo anterior, consideremos el caso de 
perfecta simetría excepto para un desequilibrio AR¿ en las resistencias de colector. Esto es, hagamos 
que el colector de Q, tenga una resistencia de carga Rc y el de O, tenga una resistencia de carga 
Rc + AR¿. Se deduce que 


&Rc 
2R+r, 


an AREHARO >, 
RETO 


Ve F —Ucm 


Entonces la señal a la salida, debida a la señal de entrada de modo común será 


Uo = Vea — Va F oal 
o = Ver — Vez UcM 2R+r, 
y la ganancia de modo común será 
La Q A Rc a A Rc 
™  2R+r¿" 2R 


! Las expresiones de las ecuaciones (6.34) y (6.35) se obtienen al despreciar ro y ru. Una detallada derivación usando el 
modelo completo de circuito equivalente híbrido 7 muestra que ve1/UCM yv c2/UCM SON aproximadamente 


aRc 1 1 
R |: 227) 


Esta expresión se reduce a las de las ecuaciones (6.34) y (6.35) cuando 2R < Bro y 2R < arp. 
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Esta expresión se puede escribir también como 


_ Re ARe 
2R Re 


Comparemos la ganancia de módo común de la ecuación (6.40) con la del caso de salida 
asimétrica de la ecuación (6.36). Vemos que la ganancia de modo común es mucho menor en el 
caso de salida diferencial. Por lo tanto, la etapa diferencial de entrada de un op amp, por ejemplo, 
suele ser balanceada, con la salida tomada diferencialmente. Esto asegura que el op amp tendrá una 
baja ganancia de modo común, o bien, lo que es equivalente, un alto CMRR. 

Las señales de entrada v, yu , a un amplificador diferencial suelen contener un componente de 
modo común, Ucm», 


Aim (6.40) 


um = 2 2. (6.41): 
Y EZ 
y un componente diferencial va, 
, EN Ud = UU ] (6.42) 
Entonces la señal de salida estará dada en general por 
x Vi + U2 l k 
Vo = Aa (V; — V2) + Aom (=) (6.43) 


Resistencia de modo común de entrada 


La definición de la resistencia de modo común de entrada Rm está ilustrada en la figura 6.11(a). 


En la figura 6.11(b) aparece el semicircuito de modo común equivalente; su resistencia de entrada 
es 2Ricm» ` 


Ve C 


UcM 


UCM 


2 Riem 


(a) (b) 


Fig. 6.11 (a) Definición de la resistencia R;cm de entrada de modo común. (b) Semicircuito equivalente de 
modo común. f l 
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Como la resistencia de entrada de modo común suele ser muy grande, su valor será afectado 

„por las resistencias r, y r, del transistor. Estas resistencias están indicadas en el semicircuito de 

modo común equivalente de la figura 6.11(b). Ahora, como la ganancia de modo común sueje ser 

pequeña, la señal en el colector será muy pequeña. Podemos simplificar considerablemente las cosas 

si suponemos que la señal en el colector es de 0 V; esto es, el colector está a tierra de señal. Bajo 

esta suposición, la resistencia r, aparece en paralelo (2R) en el circuito del emisor, y r,, aparece entre 
la entrada y tierra. Entonces, la resistencia de entrada se puede hallar por inspección como sigue: 


2Ricm = rE + 1)ORIVMI(B + Dro] 


Ra=[%) // e+ or // G 1) z] (6.44) 


Por lo tanto, 


EJEMPLO 6.1 


El amplificador diferencial de la figura 6.12 utiliza transistores con 8 = 100. Evalúe lo siguiente: 
(a) La resistencia diferencial de entrada Ry. 
(b) La ganancia total de voltaje u,/u, (despreciar el efecto de ro). 


(c) La ganancia de modo común, en el peor caso, si las dos resistencias de colector son precisas 
con tolerancia de +1%. 


+15 V 


Fig. 6.12 Circuito para él ejemplo 6.1. 
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(d) El factor de rechazo de modo común (CMRR), en dB. 


(e) La resistencia de modo común de entrada (suponiendo que el voltaje Early V, = 100 V y 
quer, = 10 fro). 


SOLUCIÓN PM 


(a) Cada uno de los transistores está polarizado a una corriente de emisor de 0.5 mA. Entonces - 


La resistencia diferencial de entrada se puede hallár ahora como 


= 2(8+ 1). + Re) 
=2x 101 x (50 + 150)= 40 KQ 


(b) La ganancia de voltaje de la fuente a la base de O, es 


ve Ra 

YU R+ Ra 
ET 
morao SYN 


La ganancia de voltaje de B, a la salida es 


Y, _ Resistencia total en los colectores 
Us Resistencia total en los emisores 


2Rc 2x10 


"Ar.+RoO 2604 150)x 10” PURAN 


La ganancia total de voltaje se puede hallar ahora como 


donde ARc = 0.02R¿ en el peor caso. Entonces 


é 10 
Am = 200 %0.02= 5 x 10% V/V 


(a) Y 
CMRR = 20 log 4 


= 20 log 352 50 =98 dB 
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a W 10 


r, = 10 r, = 10 x 100 x 200 = 200 MQ 


Usando la ecuación (6.44), 


l r ' Po 
Rim F Bg + Da (8+1) A 


` =100](101 x 0.2)1(101 x 0.1) MQ 
OE a =6.3 MQ l 


a ar AA INTA TD D oeae baag a A e A E T 


Ejercicio 
6.3 Para el circuito de la figura 6.4, sea Z= 1 mA, Vee = 15 V, Rc = 10 kQ y a = 1, y sean los voltajes de entrada 
Ug¡ = 5 + 0.005 sen 27 x 1000 +, volts, y vs = 5 — 0.005 sen 27 x 1000 1, volts. (a) Si los BJT están especificados 
para tener vsz de 0.7 V a una corriente de colector de 1 mA, encuentre el voltaje en los emisores. (Sugerencia: Observe 
la simetría del circuito.) (b) Encuentre g„ para cada uno de los dos transistores. (c) Encuentre ic para cada uno de los 


dos transistores. (d) Encuentre ve para cada uno de los.dos transistores. (e) Encuentre el voltaje entre los dos colectores. 
(£) Encuentre la ganancia experimentada por la señal de 1000 Hz. 


Resp. (a) 0.683 V; (b) 20 mA/V; (c) ici = 0.5 + 0.1 sen 27 x 10001, mA e iq = 0.5 — 0.1 sen 2r x 10007, mA; 
(d) vci = 10 ~ 1 sen 27 x 1000£, V y vc2= 10 + 1 sen 27 x 10002, V; (e) ve — vci = 2 sen 2r x 10002, V; (f) 200 VAV 


ds I5. 


6.3 OTRAS CARACTERÍSTICAS NO IDEALES DEL AMPLIFICADOR DIFERENCIAL 
Voltaje de desnivel de entrada 


Considere el amplificador diferencial básico de BJT con ambas entradas a tierra, como'se ilustra en 
la figura 6.13(a). Si los dos lados del par diferencial estuvieran perfectamente acoplados (es decir, 
O, y Qz idénticos y Re, = Re, = Re), entonces la corriente / se dividiría exactamente entre Q, y Q», 
y Vosería cero. Los circuitos prácticos exhiben desequilibrios que resultan en un voltaje Vo de salida 
de cd incluso con ambas entradas a tierra. Vo recibe el nombre de voltaje de desnivel de cd de 
salida. Más comúnmente, dividimos Vo entre la ganancia diferencial del amplificador, 44, para 
obtener una cantidad conocida como voltaje de desnivel de entrada, Vos, 


Vos = VolAa (6.45) 


Obviamente, si aplicamos un voltaje —Vos entre los terminales de entrada del amplificador 
diferencial, entonces el voltaje de salida se reducirá a cero (véase la figura 6.13b). Esta observación 
da lugar a la definición acostumbrada de voltaje de desnivel de entrada. Debe observarse, sin’ 
embargo, que como el voltaje de desnivel es un resultado de desequilibrios entre dispositivos, su 
polaridad no se conoce con anterioridad. 

El voltaje de desnivel resulta de desequilibrios de las resistencias de carga Rc, y Rc, y de 
desequilibrios en Q, y O». Considere primero el efecto del desequilibrio de la carga. 
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Vec Ve C 


(a) (b) 


Fig. 6.13 (a) El par diferencial BJT con ambas entradas a tierra. Debido a desequilibrios del dispositivo, 
resulta una salida finita Vo de ed. (b) La aplicación del voltaje de desnivel de entrada Vos = Vy/Ag a los 


terminales de entrada con polaridad opuesta reduce Vo a cero. 


Sea 
Rc; he k 
2 
Ra =R + e 


(6.46) 


(6.47) 


y supongamos que O, y O, están perfectamente acoplados (en equilibrio). Se deduce que la corriente 


I se dividirá por igual entre O, y Q,, y entonces 


Entonces el voltaje de salida será 
I 
Vo= Voa- Vo= a (7) (ARo) 


y el voltaje de desnivel de entrada será 


a(lI2)(A Ro) 

hose 

A d 

Al sustituir Aa = gmkRc y l 


(6.48) 
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resulta 


Vos] = Vr ES (69) 


Como ejemplo, considere la situación donde los resistores de colector tengan una tolerancia de +1%. 
Entonces, el peor caso de desequilibrio será 


ARc 
=== 0.02 
Re 


y el voltaje de desnivel de entrada resultante será 
[Vos| = 25 x 0.02 = 0.5 mV 


En seguida considere el efecto de desequilibrios en los transistores Q, y Q. En particular, haga 
que los transistores tengan un desequilibrio en sus áreas de unión entre emisor y base. Este 
desequilibrio en área da lugar a un desequilibrio proporcional en las corrientes /s de escala 


Al 

ls =15+ za (6.50) 
Al, 

Bal- (6.51) 


Consulte la figura 6.13(a) y observe que Vgz, = Vse. Entonces, la corriente 7 se dividirá entre Q, y 
Q- en proporción a sus valores de Zs, resultando en 


_1 Als f 

In = 2 £ + a (6.52) 
TS A EE Als 

la = 2 E S (6.53) 


(Vos =y; ES (6.54) 


Como ejemplo, un desequilibrio de área de 4% da lugar a Aly/1s = 0.04 y un voltaje de desnivel de 
entrada de 1 mV. 

Como las dos aportaciones al voltaje de desnivel de entrada no están correlacionadas, una 
estimación del voltaje de desnivel de entrada se puede encontrar como 


2 2 
Vos= dea +15) 


z ARY (ALV 
==" ES (5) (6.55) 
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Hay otras posibles fuentes para voltaje de desnivel de entrada como lo son los desequilibrios en los 
valores de 3 y r,; algunos de éstos se investigan en los problemas que aparecen al final del capítulo. 
Finalmente, debe observarse que hay un conocido esquema para compensar el voltaje de desnivel, en 
el que interviene un desequilibrio deliberado en los valores de las dos resistencias de colector, tal que el 
voltaje diferencial de salida se reduce a cero cuando ambos terminales de entrada estén conectados a : 
tierra. Este esquema de invalidación de desnivel se explora en el problema 6.35. 


Corrientes de polarización y de desnivel de entrada 


En un par simétrico diferencial, los dos terminales de entrada llevan iguales corrientes de cd, es - 


` © decir, 


Ia = ln =z > (6.56) 


Ésta es la corriente de polarización de entrada del amplificador diferencial. 

Los desequilibrios del circuito amplificador y, lo que es más importante, un desequilibrio en 
B, hacen desiguales las dos corrientes de cd de entrada.. -La-diferencia resultante Zos, es la corriente 
de desñivel-de entrada, dada « como- “007 


Ios = Ms: — Im] ' (6.57) 
Sea D 
AB 
B= b+ 
AB 
B.=8-% 
entonces 
A E E O 
n= B41 +A02 =175 (| 5) | (6.58) 
E ARES CRI E OA 
n= +1-56n = ii) (6:59) 
i I AB 
los == nm lA 6.60 
E am) (660) 
Formalmente, la corriente de polarización de entrada /¿ se define como sigue: 
-l+ 1 | 
lg = > X+ (6.61) 
Entonces i A 
A 
- Ios= Is í 2e) E (6.62) 


. Como ejemplo, un desequilibrio del0% en b resulta en una corriente de desnivel de un décimo del 
valor de la corriente de polarización de entrada. 
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Intervalo de entrada de modo común 


El intervalo de entrada de modo común, de un amplificador diferencial, es el intervalo del voltaje 
- de entrada Vem sobre el cual el par diferencial se comporta como amplificador lineal para señales 
diferenciales de entrada. El límite superior del intervalo de modo común está determinado por Q, 
y Q, que salen del modo activo y entran al modo de operación de saturación. Entonces, el límite 
superior es aproximadamente igual al voltaje de cd de colector de Q, y O, El límite inferior está 
determinado por el transistor que alimenta la corriente / de polarización que`sale de su región 
activa de operación y ya no funciona como fuente de corriente constante. Los circuitos de fuente 
de corriente se estudian en la siguiente sección. i Eea 
Concluimos esta sección haciendo destacar el hecho de que las definiciones presentadas antes 
son idénticas a las presentadas en el capítulo 2 para los op amp. De hecho, se verá en el capítulo 
10, que la etapa diferencial de entrada de un circuito de op amp es la que básicamente determina el ` 
voltaje de desnivel de cd del op amp, las corrientes de polarización y de desnivel de entrada e 
intervalo de entrada de modo común. 
Ejercicio 
6.4 Para un amplificador diferencial BJT que utiliza transistores que tienen 8 = 100, acoplado al 10% o mejor, y 
áreas que están acopladas al 10% o mejor, y resistores de colector que están acopladas al 2% o mejor, encuentre Vos, 
. Ig € Los. La corriente de polarización de cd es 100 yA. 


- Resp. 2.5 mV; 0.5 A; 50 nA 


be m magen ap mme ap y praen aew y iae, ESE a A . 
A a A RA a a nn o Ie a 


6.4 POLARIZACIÓN EN CIRCUITOS INTEGRADOS CON BJT 


Las técnicas de polarización de los BJT estudiadas en el capítulo 4 no son apropiadas para el diseño 
de amplificadores con circuitos integrados (IC). Esta deficiencia se deriva de la necesidad de un 
gran número de resistores (de uno a tres por etapa amplificadora), así como de grandes condensa- 
dores de acoplamiento y de derivación. Con la actual tecnología de IC es casiimposible fabricar con- 
densadores de gran capacidad y es antieconómico fabricar resistencias de elevados valores. Por otra 
parte, la tecnología de los IC proporciona al diseñador la posibilidad de usar muchos transistores, 
que se pueden producir a bajo costo. Además, es fácil hacer transistores con características 
acopladas que se adaptan a los cambios de las condiciones ambientales. Las limitaciones de la 
tecnologia de los 1C, así como las oportunidades que brindan éstos, dictan una filosofia de 
polarización que es muy distinta de la empleada en amplificadores discretos de los BJT. 

Básicamente, la polarización en el diseño de circuitos integrados está basada en el uso de fuentes 
de corriente constante. Ya hemos visto que el par diferencial utiliza polarización de fuente de corriente 
constante. En'un chip de IC con varias etapas amplificadoras se genera una corriente constante de cd en 
un lugar y luego se reproduce en otros lugares para polarizar varias etapas amplificadoras. Este método 
tiene la ventaja de que las corrientes de polarización de las diversas etapas se siguen entre sí en caso de 
cambios en el voltaje de la fuente de alimentación o en temperatura. 

En esta sección estudiaremos diversos circuitos de fuente de corriente y de dirección de 
corriente. Aun cuando estos circuitos se pueden usar en el diseño de unidades discretas, están 
destinados principalmente para aplicación en el diseño de circuitos integrados. Como veremos, los 
circuitos bipolares de fuente de corriente y de dirección de corriente son muy semejantes a 
los puestos en práctica con transistores MOS. Hemos estudiado algunas formas simples de estos 
últimos en el capítulo 5, y estudiaremos otros tipos más elaborados en la sección 6.6. 
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(a) (b) 


D: Fig. 6.14 BJT conectados como diodos. 


- El translator conectado como diodo 


Si se ponen en cortocircuito la base y el colector de un BJT resulta un dispositivo de dos terminales que 
presenta curvas características ¡-u idénticas a la curva característica ¡z — Ugg del BJT. En la figura 6.14 
se ilustran dos transistores conectados a diodo, uno npn y el otro pnp. Observemos que como el BJT 
todavía está operando en el modo activo (vcs = O resulta en operación en modo activo), la corriente i se 
divide entre base y colector según sea el valor de la 8 del BJT; como se indica en la figura 6.14. Por lo 
tanto, internamente el BJT todavía opera como transistor en el modo activo. Ésta es la razón por la cual 
la curva característica ¡ — v del diodo resultante es idéntica a la relación iz — Ugg del BJT. 

Se puede demostrar (ejercicio 6.5) que la resistencia incremental del transistor conectado 
como diodo es aproximadamente igual a r.. En lo que sigue haremos amplio uso del BJT conecta- 
do como diodo. 


Ejercicio 


6.5 Sustituya el BJT del transistor conectado como diodo que aparece en la figura 6.14(a) con su modelo híbrido 7 de 
baja frecuencia. Demuestre así que la resistencia incremental del dispositivo de dos terminales es [rVgm)iro] = Ye 
Evalúe la resistencia incremental para ¡= 0.5 mA. 


Resp. 509 


El espejo de corriente 


El espejo de corriente, que la figura 6.15 muestra en su forma más simple, es el elemento de 
construcción más elemental en el diseño de circuitos de fuentes de corriente y de dirección 
* de corriente de circuitos integrados. Ya hemos dado una breve introducción del circuito de espejo de 
corriente en el capítulo 4, y en el capítulo 5 estudiamos el circuito de espejo de corriente MOS. El 
espejo de corriente consta de dos transistores acoplados Q, y Q, con sus bases y emisores conectados 
juntos, y que así tienen el mismo Ugg. Aas: Q, está conectado como diodo al ponerse en 
cortocircuito su colector y su base. . 
El espejo de corriente se muestra lada con una fuente de corriente constante Iger, y la 
corriente de salida se toma del colector de Q». El circuito alimentado por el colector de O, debe 
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IREF 


Fig. 6.15 Espejo de corriente 
básico con BJT. 


Ver 


asegurar operación en modo activo para Q, (al conservar su voltaje de colector más alto que el de 
la base) en todo momento. Supongamos que los BJT tienen alta £, y por esto sus corrientes de base 
soh tan pequeñas que son despreciables. La corriente de entrada Iger circula por el transistor Q, 
conectado como diodo y establece así un voltaje en los terminales de Q, que corresponde al valor 
de Iger. Este voltaje, a su vez, aparece entre base y emisor de Q,. Como O, es idéntico a Q}, la 
corriente de emisor de Q, será igual a /rep. Se deduce que mientras Q, se mantenga en la región 
activa, su corriente de colector Jo será aproximadamente igual a Iger. Nótese que la operación espejo 
es independiente del valor del voltaje —V¿g mientras Q, permanezca activo. 

A continuación, consideramos el efecto de la 2 finita del transistor en la operación del espejo 
de corriente. El análisis continúa como sigue: como O, y Q; están acoplados y dado que tienen igual 
Ugg, sus corrientes de emisor serán iguales. Éste es el punto clave. El resto del análisis es sencillo y 
se ilustra en la figura 6.16. Se deduce que 


lo= gy] 0 
+2 
helo 


Entonces la ganancia de corriente del espejo está dada por 


lo B 1 


Te $42 14218 (e2) 


que se aproxima a la unidad para 8 > 1. Nótese, sin embargo, que la desviación de ganancia de 
corriente, con respecto a la unidad, puede ser relativamente alta: 8 = 100 resulta en un 2% de error. 

Otro factor que hace que Jo no sea igual a /rgr es la dependencia lineal de la corriente de colector 
de Q,, que es Jo en el voltaje de colector de O». De hecho, incluso si pasamos por alto el efecto de 
f finita y suponemos que O, y Q, están perfectamente acoplados, la corriente Jọ será igual a age 
sólo cuando el voltaje en el colector de Q, sea igual al voltaje de base. A medida que el voltaje de 
colector se aumente, Jo aumenta. Como O, se opera a un voltaje Ugg constante (determinado por 
Iger), la dependencia de Jo sobre Vo está determinada por r, de O,. En otras palabras, la resistencia 
„de salida del espejo de corriente de la figura 6.15 es igual a r, de Q,. 
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Fig.6.16 Análisis del 
espejo de corriente to- 
mando en cuenta la B fi- 
nita de los BJT. 


Si tomamos el efecto de ĝ finita y el efecto de ies juntos, encontramos que la corriente de 


salida del espejo está ¡dada por 
J dief Vo + Ve — Vee 
/ lo~ 1+2/8 h: E Ro (6.64) 


a eS i 
Nótese que el término que representa el efecto Early se ha escrito de modo que se reduce a cero 
cuando Uca de Q, sea cero (como es veg de O), en cuyo caso 7o difiere de Iger sólo por el factor 
«debido a ĝ finita. 


$ 6.6 El circuito de espejo de corriente de la figura 6.15 utiliza los BJT que tengan 8 = 100 y un voltaje de Early V, = 
5 100 V. Encuentre la resistencia de salida y la corriente de salida para Iger = 1 mA, Vee = 5 V y Vo = +5 V. Suponga 
E que Vaz 20.7 V. 


Resp. 100kQ; 1.07 mA - 


Una fuente de corriente sencilla 


En la figura 6.17 se ilustra un circuito de fuente de corriente constante sencilla con BJT. Hemos 
considerado este circuito brevemente en el capítulo 4, pero haremos aquí un repaso porque 
desempeña un papel central en el diseño de circuitos para dirección de corriente con BJT. Utiliza 
un par de transistores acoplados en una configuración de espejo de corriente, con la corriente de 
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Fig. 6.17 Fuente de corriente 
Yo simple con BJT. 


referencia de entrada al espejo, /hgr, determinada por un resistor R conectado al positivo de la fuente 
de alimentación Vcc. La corriente Iger está dada por 


Vec- V, 
La = S (6.65) 


donde Vg es el voltaje entre base y emisor correspondiente a una corriente de emisor Iger. Si se 
desprecia el efecto de £ finita y la dependencia-de Jo sobre Vo, la corriente de salida To será igual a 
Iper, El circuito operará como fuente de corriente constante mientras Q, permanezca en la región 
activa, es decir, para Vo 2 Vg. La resistencia de salida de esta fuente de corriente es r, de Q. Al 
tomar en cuenta la £ finita y el efecto Early, la corriente de salida se puede obtener combinando las 
ecuaciones (6.64) y (6.65) y sustituyendo Vez = 0. 


Ejercicio 
D6.7 Para el circuito de la figura 6.17 encuentre el valor de R que resulte en Jo = 1 mA con Vec = 5 V. Suponga que 


Vse = 0.7 V y desprecie los efectos de r, y la Ø finita. Ahora, si 3= 100 y V4 = 50 V, encuentre el valor de Jọ para 
obtener Vo = 3 V. 


Resp. 4.3 KQ; 1.025 mA 
6.8 Teniendo en mente el hecho que un BJT no entra en modo de saturación sino hasta que su unión entre colector y 


base se encuentre polarizada directamente entre 0.4 y 0.5 V, ¿cuál el es el mínimo valor de Vo con el cual el circuito 
de fuente de corriente constante de la figura 6.17 operará correctamente? 


Reso. 0.3202 V 


Circuitos de dirección de corriente 


Como ya dijimos antes, en un IC se genera una corriente de referenċia de cd en un lugar y luego se 
reproduce en otros lugares con el fin de polarizar las diversas etapas amplificadoras del IC. Como 
ejemplo, consideremos el circuito que se ilustra en la figura 6.18: El circuito utiliza dos fuentes de 
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Kec 


Fig. 6.18 Generación de varias 
corrientes constantes. 


— VEE 


alimentación, Vec y —Vez. La corriente de referencia Jrer de cd se genera en la rama que está formada 
por el transistor Q, conectado como diodo, el resistor R y el transistor Q, conectado como diodo: 


Vec + Ves - Ven — Y, 
her = cc > BE2 p (6.66) 


Ahora, por mayor sencillez, supongamos que todos los transistores tienen una b elevada y entonces 
las corrientes de base son tan pequeñas que son despreciables. El transistor Q, conectado como 
diodo forma un espejo de corriente con O. Entonces Q; alimenta una corriente constante J, igual a 
Irgr- El transistor Q; puede alimentar esta corriente a cualquier carga mientras el voltaje que se 
desarrolla en el colector no exceda al de la base (Vcc — Vem). 

Para generar una corriente de cd del doble del valor de Jrer, se conectan en aldo los dos 
transistores, Os y Os, y la combinación forma un espejo con Q,. Entonces 1, = 2Irer. Nótese que la 
combinación en paralelo de Q; y Qs es equivalente a un transistor cuya área de unión entre emisor 
y base es el doble de la de Q,, que es precisamente lo que se haría si este circuito se fuera a fabricar en 
forma de IC. Los espejos de corriente de hecho se utilizan, para obtener múltiplos de la corriente 
de referencia con sólo diseñar los transistores para que tengan una razón de área igual al múlti- 
plo deseado. Esto es un poco diferente que en el caso de un espejo MOS (sección 5.6.2), donde la 
razón de transferencia de corriente está determinada por la razón de W/L y la proporción de los dos 
transistores (ecuación 5.55) y no por las áreas del dispositivo. 

El transistor O, forma un espejo con O,, y entonces O, proporciona una corriente constante /, 
igual a Zag. Nótese una importante diferencia entre O; y Q,: aun cuando ambos suministran 
corrientes iguales, O; genera su corriente a partes del circuito cuyo voltaje no debe exceder de 
Vcc — Vem. Por otra parte, O, disipa su corriente de partes del circuito cuyo voltaje no deba decrecer 
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por debajo de —Vzg + Vees. Finalmente, para generar una corriente tres veces la de referencia, los 
tres transistores, Q7, Qs y Qs, se conectan en paralelo y la combinación se pone en configuración 
de espejo con Q,. Otra vez, en un diseño de IC, O,, Qs y Qs se sustituirian con un transistor que 
tenga un área de unión tres veces la de Q}. 

En la descripción anterior se hizo caso omiso de los efectos de la 8 finita del transistor. Hemos 
analizado este efecto en el caso de un espejo que tenga una sola salida. El efecto de 8 finita se hace 
más serio a medida que aumente el número de salidas del espejo. Esto no es sorprendente dado que 
la adición de más transistores significa que sus corrientes de base tienen que ser alimentadas por la 
fuente de corriente de referencia. 

ON ATA A RS OA IA ARO AER AS LENA OS SEEEN E A ETATE TS ARAE T E ER RERA R RARE ESTRE, 
Ejercicio ; 

6.9 En la figura E6.9 se ilustra un espejo de corriente de N salidas. Si se supone que todos los transistores están 5 
l acoplados y tienen ĝ finita y se hace caso omiso del efecto de resistencias de salida finitas, demuestre que z 


1 
1+(V+ 1/8 


Para $ = 100, encuentre el máximo número de salidas para un error que no pase de 10%. 


s 


L=L=---=Iy= 


A SS 


Orer 


Comparación con circuitos MOS 


Los circuitos básicos de espejo de corriente, fuente de corriente y de dirección de corriente, todos 
con BJT, son muy semejantes a sus correspondientes en MOS que se estudiaron en la sección 5.6.2. 
Hay algunas diferencias, no obstante, que deben observarse: 


1. El espejo MOS no es alterado por el efecto de $ finita. 
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2. En el espejo bipolar y fuente de corriente, el voltaje de salida puede estar dentro de Vees 
que es 0.2 V poco más o menos, del voltaje de emisor (que está, ya sea a fuente de 
alimentación de cd o a tierra). El correspondiente valor en circuitos MOS es (Vgs — V,) o 
V,m que suele ser mayor que Vers- La capacidad para operar muy cerca de la fuente de. 

N - alimentación es un tema importante en el diseño contemporáneo de circuitos integrados, 

k donde los voltajes de la fuente de alimentación se reducen constantemente. 

3 


. Como ya se mencionó, la razón de transferencia de corriente en un espejo bipolar está 
* determinada por las áreas relativas de los transistores, mientras que en un espejo MOS 
.está determinada por las razones relativas (W/L). 


M. Tanto los espejos básicos bipolares como los MOS tienen una resistencia de salida de r,= . 
NVM, pero |V] suele ser menor para dispositivos MOS. 
N 
N. 


Circuitos mejorados de fuente de corriente . 


Dos parámetros de operación de la fuente de corriente con BJT necesitan mejorar. El primero es la 
dependencia de Jo sobre 8, que es un resultado del error en la ganancia de corriente de espejo introducida 
por la £ finita del BJT. El segundo es la resistencia de salida de la fuente de corriente, que se encontró 
ser igual a la r, del BJT y así limitada al orden de 100 kQ. La necesidad de aumentar la resistencia de 
salida de la fuente de corriente se puede ver si recordamos que la ganancia de modo común del 
amplificador diferencial está directamente determinada por la resistencia de salida de su fuente de 
corriente de polarización. Del mismo modo, se verá más adelante que las fuentes de corriente de BJT 
suelen utilizarse en lugar de las resistencias de carga R¿ del amplificador diferencial. Entonces, para 
- obtener elevada ganancia de voltaje es necesaria una elevada resistencia de salida. - 
Ahora estudiaremos varias técnicas de circuitos que resultan en una reducida dependencia sobre 
$8 y/o mayor resistencia de salida. El primer circuito, que se ilustra en la figura 6.19, incluye un 
transistor Q; cuyo emisor alimenta las corrientes de base de Q, y Q». La suma de las corrientes de 
base se divide entonces entre (8 + 1) de Q;, resultando en una corriente mucho menor que tiene que 
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ser alimentada por Iger. El análisis detallado, que se muestra en el diagrama del circuito, está basado 
en la suposición de que O, y O, están acoplados y, por lo tanto, tienen iguales corrientes de emisor, 
Ig. Una ecuación de nodos en el nodo marcado como x es 


malk b 2 
hr ¿e 


Como 


lo Iz 


“+1 


. se deduce que la ganancia de corriente de este espejo está dada por 


lo _ 1 
he 1+218 +8) $50 
1 
“IIF Sen 


lo cual significa que el error debido a una £ finita se ha reducido de 2/8 a 2/(F, una gran mejoría. 
Finalmente, nótese que para mayor sencillez el circuito se muestra alimentado con una corriente 
Tage Para usar el circuito como fuente de corriente conectamos una resistencia R entre el nodo x y 
el positivo de la fuente de alimentación Vcc, entonces 


Vec- Vas — V, - 
T E NBS (6.69) 


Un circuito espejo alternativo que logra tanto compensación en corrientė de base como en una 
mayor resistencia de salida es el espejo de Wilson que se ilustra en la figura 6.20. El análisis de 
este circuito, tomando en cuenta la 5 finita, resulta en una expresión de ganancia de corriente que es 
idéntica a la de la ecuación (6.68). La fuente de corriente de Wilson tiene una resistencia de salida 


| 
| 
Iker 


y 


Q; 


Fig. 6.20 Espejo de 
corriente de Wilson. 


Q Qı 


— Vre 
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aproximadamente igual a Pr,/2, un factor de 6/2 mayor que el de la fuente de corriente simple de 
la figura 6.17 (véase el problema 6.63). El espejo de Wilson, con todo, tiene la desventaja de una 
reducida alternancia de voltaje de salida; observe que el voltaje del colector en Q; tiene que ser 
mayor que el voltaje negativo de la fuente en (Vaz + Vcrsal3), que es más o menos-un volt. 


Ejercicio . 


6.10 Para el espejo de corriente de Wilson de la figura 6.20; suponga que todos los BJT' están acoplados y tienen 8 
finita. Si las corrientes de los emisores de O, y O, se denotan por 7g, encuentre Iger e To en términos de Ig, y demuestre 
que lo /Iagr está dada por la ecuación (6.68). 


A IE E EN E o A a e ic ad E ca a es ib al e re to e A o S 


. Nuestro circuito final de fuente de corriente, conocido como fuente de corriente de Widlar, 
se muestra en la figura 6.21. Difiere del circuito básico de espejo de corriente en un aspecto 
importante: el resistor Rg está incluido en el conductor del emisor de Q}. Si se desprecian las 
corrientes de base podemos escribir: 


Vae = Vr In (ie) (6.70) 
Ís 
y 
lo 
Vago = Vr nj => (6.71) 
ls 
donde hemos supuesto que Q; y O, son dispositivos acoplados. Si se combinan las ecuaciones (6.70) 
y (6.71) resulta 
drer 
Var — Veem = Vr in (e ) (6.72) 
lo 
REF 
ye 
Q Fig. 6.21 Fuente de 
corriente de Widlar. 


Ver l 
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Pero del circuito vemos que 


Vaz = Vgm + loRg i (6.73) 
Entonces r 
loRg= Vr In (z) (6.74) 
; O ; 


El diseño y ventajas de la fuente de corriente de Widlar se ilustran en el siguiente ejemplo. 


EJEMPLO 6.2 


En la figura 6.22 se ilustran dos circuitos para generar una corriente constante Jo = 10 yA. Determine 
los valores de los resistores necesarios suponiendo que Fsg es 0.7 V a una corriente de 1 mA y 
despreciando el efecto de £ finita. 


Fig. 6.22 Circuitos para 
el ejemplo 6.1. 


(a) (b) 


SOLUCIÓN 


Para el circuito básico de fuente de corriente de la figura 6.22(a) seleccionamos un valor de R, para 
que resulte en Jrer = 10 A. Con esta corriente, la caída de voltaje en los terminales de Q, será 


= 10 pA = 
Veo =0.7 +V. OA | 58 V 
BE) 0 mfi a 0.58 


Entonces 


531 


6.4 POLARIZACIÓN EN CIRCUITOS INTEGRADOS CON BJT 519 
Para el circuito de Widlar de la figura 6.22(b) debemos primeramente determinar sobre un valor 
apropiado para Jagp. Si seleccionamos /rer = 1 mA, entonces Vss, = 0.7 V y R, estará dada por 


=P 930 


El valor de R, se puede determinar usando la ecuación (6.74), como sigue: 
1mA 
10 4A 


10x 10 R,= 0.025 la 


Ri=11.5kQ 


Del ejemplo anterior observamos que el uso del circuito de Widlar permite la generación de una `’ 
pequeña corriente constante usando resistores relativamente pequeños. Ésta es una ventaja importante 
que resulta en considerables ahorros en área del chip. De hecho, el.circuito de la figura 6.22(a), que 
requiere una resistencia de 942 KQ, no es práctico en absoluto para diseño en forma de circuito integrado. 

Otra importante característica de la fuente de corriente de Widlar es que su resistencia de salida 
es elevada. El aumento en la resistencia de salida, arriba de la alcanzada en la fuente básica de 
corriente de la figura 6.17, se debe a la resistencia Rẹ de degeneración del emisor. Para determinar 
la resistencia de salida de Q,, sustituimos el BJT con su modelo híbrido 7 de baja frecuencia y 
aplicamos un voltaje de prueba v, al colector, como se muestra en la figura 6.23(a). Nótese que la 
base de Q, se muestra conectada a tierra, lo cual no es exactamente el caso en el circuito original 
de la figura 6.21. De hecho, la base de Q, está conectada a —V zs (tierra de señal) por medio del 
transistor O, conectado como diodo. Este último, sin embargo, tiene una pequeña resistencia 

` incremental (»,) y entonces, para simplificar las cosas, supondremos que esta resistencia es 
suficientemente pequeña para poner la base de Q; a tierra de señal. 

El circuito de la figura 6.23(a) se simplifica al combinar Rẹ y r, en paralelo para formar Re, 
como se ilustra en la figura 6.23(b), que muestra algunos de los detalles del análisis. Una ecuación 
de malla es 


Uy = Ur ~ Ç + 1) Uo (6.75) 
Re 


y una ecuación de nodo en C resulta en 


Ix F BmV: — G 2) Uz i (6.76) 


E 


Al dividir la ecuación (6.75) entre la (6.76) se obtiene la resistencia de salida 


1 
l +| 2 +— |ro 
E 


Ro = X = E A 
lx 1/Rg 
que se puede escribir también en la forma 
¿Ro= Re+ (+ gmRoyro (6.77) 
= (1 + gmke)ro (6.78) 


Entonces la resistencia de salida se aumenta en un factor de 1 + g,_R¿=1 + gn(Rg//r,). Ésta es una 
relación importante y general: produce la resistencia de salida de un transistor con base a tierra, con 
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<} 


(a) , Fig. 6.23 Determinación de 


. ; la resistencia de salida de la 
i f ; i 
x fuente de corriente de Widlar 


de la figura 6.21. 


(b) 


una resistencia Rg en el emisor. Con frecuencia nos referiremos a esta relación. Finalmente, nótese 
que en el análisis anterior hemos despreciado r,,, pero esta última puede fácilmente ser tomada en 
cuenta ya que aparece en paralelo con la resistencia dada por la ecuación (6.78). 


Ejercicio 


6.11 Encuentre la resistencia de salida de cada una de las dos fuentes de corriente diseñadas en el ejemplo 6.2. Sea 
V¿= 100 Vy 8= 100. 


Resp. (a) 10 MQ; (b) 54 MQ 
EJEMPLO 6.3 
En la figura 6.4 se ilustra el circuito de un amplificador operacional simple. Los terminales 1 y 2, 


que se muestran conectados a tierra, son los terminales de entrada del op amp, y el terminal 3 es el 
terminal de salida. 
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(a) Realice un análisis aproximado de cd (suponiendo 6 > 1, |Vza œ 0.7 V, y desprecie el. 
efecto Early) para calcular las corrientes y voltajes en todas partes del circuito. Nótese que 
Q; tiene cuatro veces el área de cada uno de los transistores de Q, a O». 


(b) Calcule la disipación de energía en reposo de este circuito. 


. (c) Si los transistores Q, y Q, tienen P= 100, calcule la corriente de polarización de entrada 
del op amp. 


(d) ¿Cuál es el intervalo de modo común de este op amp? ` 


Fig. 6.24 Circuito para el ejemplo 6.3. 


SOLUCIÓN 


(a) Los «valores de todas las corrientes y voltajes de cd están indicados en el diagrama del 
dm l circuito. Estos valores se calcularon pasando por alto la corriente de base de cada transistor, 
Fa es decir, suponiendo que Ses muy elevada. El análisis comienza por determinar la corriente 
me que pasa por el transistor Q, conectado como diodo y que es de 0.5 mA. Entonces 
: vemos que el transistor Q; conduce 0.5 mA y el Qs conduce 2 mA. El transistor Q; de 
fuente de corriente alimenta el par diferencial (Q,, Q2) con 0.5 mA. Así, cada uno de los -. 
transistores O, y O, estará polarizado a 0.25 mA. Los colectores de Q, y Q, estarán a - 
[+15 - 0.25 x 20] = +10 V. 
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EE 


(b) 


(c) 


(d) 


Al continuar a la segunda etapa diferencial formada por Q, y Qs, encontramos que el 
voltaje en sus emisores es [+10 — 0.7] = 9.3 V. Este par diferencial está polarizado por 
el transistor Qs de fuente de corriente, que alimenta una corriente de 2 mA; entonces Q4 y 
O; estarán polarizados a 1 mA. Ahora podemos calcular el voltaje en el colector de Qs 
como [+15 — 1 x 3] =+12 V. Esto hará que el voltaje en el emisor del transistor pnp O, sea 
+12.7 V, y la corriente de emisor de Q; será (+15 ~ 12.7/2.3 = 1 mA. , 

La corriente de colector de Q,, 1 mA, hace que el voltaje en el colector sea 
[-15 + 1 x 15.7] = +0.7 V. El emisor de Q; estará 0.7 V debajo de la base; entonces el 
terminal 3 de salida estará a 0 V. Finalmente, la corriente de emisor de Qs se puede calcular 
que es de 195 E 5/3 = S mA. 


Para callar la potencia disipada en el circuito en el estado de reposo (es decir, con cero 
señal de entrada) simplemente evaluamos la corriente de cd que toma el circuito de cada 
una de las dos fuentes de alimentación. De la fuente de +15 V la corriente de cd es 7* = 
0.25 +0.25+1+1+1+5=38,5 mA. Entonces la potencia proporcionada por el positivo 
de la fuente de alimentación es P* = 15 x 8.5 = 127.5 mW. La fuente de —1 5 V proporciona 
una corriente /” dada por 77 = 0.5 + 0.5 + 2 + 1 + 5 = 9 mA. Entonces la potencia 
proporcionada por la fuente negativa es P= 15 x 9=135 mW. Al sumar P* y P” se obtiene 
el total de potencia disipada en el circuito Pp: Pp = P* + P"=262.5 mW. 


La corriente de polarización de entrada del op amp es el promedio de las corrientes de cd 
que circulan en los dos terminales de entrada (esto es, en las bases de Q, y Q2). Estas dos 
corrientes son iguales (porque hemos supuesto dispositivos acoplados); por lo tanto, 


la corriente de polarización está dada por 


La 
lo 77325 PA 


El límite superior del voltaje de entrada de modo común está determinado por el voltaje 
al cual Q, y O, salen del modo activo y entran en saturación. Esto sucederá si el voltaje de 
entrada es igual o excede del voltaje de colector, que es +10 V. Por lo tanto, el límite su- 
perior del intervalo de modo común es +10 V. 

El límite inferior del intervalo de entrada de modo común está determinado por el 
voltaje al cual O; sale del modo activo y entonces cesa de actuar como fuente de corriente 
constante. Esto sucederá si el voltaje de colector de Q; baja a menos del voltaje en su base, 
que es —14.3 V. Se deduce que el voltaje de entrada de modo común no debería bajar a 
menos de —14.3 + 0.7 = —13.6 V. Entonces el intervalo de modo común es —13.6 a +10 V. 


6.5 EL AMPLIFICADOR DIFERENCIAL BJT CON CARGA ACTIVA 


Los dispositivos activos (transistores) ocupan mucho menor área de silicio que los resistores de 
tamaño medio y grande. Por esta razón, estudiamos en el capítulo $ varios circuitos amplificadores 
MOSFET que utilizan los MOSFET como dispositivos de carga. Análogamente, muchos amplifi- 
cadores prácticos de BJT de circuitos integrados utilizan cargas BJT en lugar de cargas resistivas, 
Re. En estos circuitos, el transistor BJT de carga suele conectarse como fuente de corriente constante 
y entonces presenta al transistor amplificador con una carga de muy elevada resistencia (la 
. resistencia de salida de la fuente de corriente). Por lo tanto, los amplificadores que utilizan cargas 
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activas pueden alcanzar ganancias de voltaje más altas que aquellos con cargas pasivas (resistivas). 
En esta sección estudiamos una configuración de circuito que goza de gran preferencia en el diseño 
de circuitos integrados con BJT. 

El circuito amplificador diferencial de carga activa se muestra en la figura 6.25. Los transistores 
O, y Q forman un par diferencial polarizado con corriente constante /. El circuito de carga consta 
de los transistores Q; y Q, conectados en una configuración de espejo de corriente. La salida se 
toma asimétrica del colector de Q». 

Considere primero el caso cuando no se aplica señal de entrada (esto es, los dos terminales de 
entrada están a tierra). La corriente 7 se divide igualmente entre Q, y Q,. Entonces, Q, toma una 
corriente de aproximadamente 7/2 del transistor O, conectado como diodo. Si se supone que 8 >> 
1, el espejo suministra una corriente igual 7/2 a través del colector de Q,. Como esta corriente es 
igual a la que pasa por el colector de Q,, no circula corriente de salida por el terminal de salida. 
Debe observarse, sin embargo, que en circuitos prácticos el voltaje de reposo de cd en el terminal 
de salida está determinado por la etapa amplificadora subsiguiente. Un ejemplo de esto se verá en 
el capítulo 10, donde el circuito interno del op amp tipo 741 se estudia en detalle. 

A continuación, considere la situación cuando se aplica una señal vy diferencial en la entrada. 
Las señales de corriente g./(u4/2) resultarán en los colectores de Q, y Q, con las polaridades 
indicadas en la figura 6.25. El espejo de corriente reproduce la señal de corriente g.(U//2) através 
del colector de Q,. Entonces, en el nodo de salida tenemos dos señales de corriente que se suman 
para producir una señal total de corriente de (g.¿). Ahora, si la resistencia presentada por la 
subsiguiente etapa amplificadora es muy elevada, la señal de voltaje en el terminal de salida estará 
determinado por el total de corriente de señal (gnu) y el total de resistencia entre el terminal de 
salida y tierra, R,; esto es, 


Vo = EmUVaRo (6.79) 


Yee 


Fig.6.25 Amplificador 
diferencial con una carga 
. activa. 


536 


524 AMPLIFICADORES DIFERENCIALES Y DE VARIAS ETAPAS 


La resistencia de salida R, es el equivalente paralelo de la resistencia de salida de Q, y la resistencia 
de salida de Q,. Como Q; está en efecto operando en la configuración de emisor común, su 
resistencia de salida será igual a r,,. Del mismo modo, de nuestro estudio del circuito básico de 
espejo de corriente de la sección previa sabemos que su resistencia de-salida es igual a r, de Q4, es 
decir, ro. Entonces l 


R, = rollt o l (6.80) 
Para el caso ro = Fo = Yo, 
Rs =rol2 (6.81) 
y el voltaje de señal de salida será 
Vo = EmUVÁF 0/2) , (6.82) 
que lleva a una ganancia de voltaje de 
Vo _ Emo 
} | oa (6.83) 
Al sustituir Zm = Ic/ Vry r.= ValIc, donde Ic = 1/2, obtenemos 
-Y 
Eno a (6.84) 


que es una constante para un transistor dado. Típicamente, V4 = 100 V, que lleva a g,,7, = 4000 y 
una ganancia de voltaje de etapa de unos 2000. 

En algunos casos la resistencia de entrada de la etapa subsiguiente de amplificador puede ser 
del mismo orden que R, y entonces debe ser tomada en cuenta para determinar la ganancia de voltaje. 
En tales situaciones es conveniente representar el amplificador de la figura 6.25 por el modelo 
amplificador de transconductancia que se muestra en la figura 6.26. Ahí R, es la resistencia de 
entrada diferencial, para nuestro caso R; = 2r,. La transconductancia G,, de amplificador es la 
transconductancia a cortocircuito, y para nuestro caso 


Finalmente, R, es la resistencia de salida dada por la ecuación (6.81). 

Para obtener ganancias de voltaje incluso más altas, se pueden utilizar circuitos de corriente de 
espejo con resistencias de salida más altas, como por ejemplo el espejo de Wilson. Del mismo modo, la 
configuración básica del amplificador diferencial se puede modificar para aumentar la resistencia de 
salida de Q,. En una de estas modificaciones interviene el uso de un arreglo de circuito conocido como 
configuración cascodo (de dos etapas). Introduciremos en breve esta configuración cascodo. 


Fig. 6.26 Modelo a pequeña 
señal del amplificador diferen- 
cial de la figura 6.25. 
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Es importante observar el papel que el circuito de espejo de corriente desempeña en la figura 
6.25: invierte'la señal de corriente g.(u¿/2) proporcionada por el colector de Q, y alimenta 
una corriente igual en el colector de ¿con una polaridad tal que se suma a la señal de corriente del 
colector de Q,. Sin el espejo de corriente (es decir, usando sólo una fuente de corriente simple) la 
ganancia de voltaje sería la mitad del valor encontrada antes aquí. 


- La configuración cascodo 


Nos desviaremos brevemente para introducir una importante configuración de amplificador, el 
.«cascodo. Consta de una etapa de emisor común (CE) seguida por una etapa de base común (CB), 
y se muestra en forma diferencial en la figura 6.27(a). Ahí, el par (Q,, Q2) forma el amplificador 
. básico diferencial que para señales diferenciales de entrada se comporta como amplificador de 
emisor común. El par (Q3; Q4) forma una etapa diferencial de base común. Aun cuando se muestra 
una carga pasiva (resistiva), ésta puede ser fácilmente sustituida con una carga activa. . 

El semicircuito diferencial se muestra en la figura 6.27(b), del cual fácilmente se observa el 
cascodo de CE-CB. Del mismo modo, de esta figura observamos que la carga de resistencia vista 
por el transistor O, de emisor común ya no es Rc sino que es la mucho menor resistencia de entrada 
del transistor de base común Q;, es decir su r.. En el capítulo 7 encontraremos que la reducción en 


Vec 


Qi y Q3 
ud 2 polarizados a 
=a — In 


a | ON 


Fig. 6.27 (a) Forma diferencial del amplificador cascodo, y (b) su semicircuito diferencial. 
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Vcc 


Fig. 6.28 Amplificador di- 
ferencial cascodo`con carga 
activa:de espejo de corriente 
de Wilson. 


> 


e 


la resistencia efectiva de carga de Q, lleva a una gran mejoría en la respuesta en frecuencia del 
amplificador, lo que es una característica muy importante del amplificador cascodo. 

Continuando con nuestro examen del semicircuito diferencial, observamos que la función de 
la etapa de base común es actuar como regulador de corriente; acepta la corriente de señal g.,U4/2 
del colector de Q, a una baja resistencia de entrada (7.) y entrega una corriente casi igual (02. 04/2) 
a la carga a una muy elevada resistencia R, de salida. La elevada resistencia de salida constituye la 
segunda característica importante de la configuración cascodo y es particularmente útil si el 

- amplificador se va a usar con una carga activa. Para hallar una expresión para R, observamos que 
es la resistencia de salida de O, la que tiene una resistencia de emisor igual a r, de Q,. Podemos 
utilizar la ecuación (6.78), sustituyendo Rg = r,3//ro1 = Fm y obteniendo-así - 


Ro = ral + 2m3T 43) 
= Pol + 63) = Bros ; 


Como ambos dispositivos están polarizados a la misma corriente (7/2) sus correspondientes 
parámetros a pequeña señal son iguales, y por lo tanto, podemos cancelar los subíndices y expresar 
R como A 


R, = Gr, (6.85) 
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Entonces la resistencia 'de UN de la configuración eco es 8 veces mayor que la del 
amplificador de emisor común.? 

En la figura 6.28 se ilustra un amplificador cascodo diferencial con una carga activa formada 
por un espejo de corriente de Wilson. Indicados en el diagrama del circuito están los valores de 
corriente le señal que resultan cuando se aplica una señal diferencial de entrada u, y se supone 
que a = 04 = 1. Aun cuando estas corrientes no son diferentes como en el caso del circuito básico 
de la Agura 6.25, aquí la resistenċia en el nodo de salida es mucho más alta debido al amplificador 
ċascodo y a la fuente de Wilson. Los valores de resistencia también están indicados en la figura 
6.27. Fácilmente se puede demostrar que la ganancia de voltaje es 


Vo Va 
toy) | | eS (6.86) 


que es más alta que el circuito básico en un factor de Eb): 


Finalmente, debe ser obvio que la configuración cascodo se puede poner en práctica igualmente 
bien con MOSFET, como veremos más adelante. 


Ejercicios 
“Y 6.12 Para el amplificador diferencial de carga activa de la figura 6.25, cuando se polariza con una corriente I = 
- 0.2 mA, si los BJT tienen $=200 y V, = 100 V, encuentre los valores de R,, Gm, Ro y la ganancia de voltaje a circuito 
'. abierto. 


¿ Resp. 100 k0; 4 mA/V, 0.5 MQ; 2000 V/V 


6.13 Repita el ejercicio 6.12 con el par diferencial sustituido con un amplificador diferencial cascodo. ¿Cuál es la * 
Al resistencia de salida del amplificador cascodo? 


Resp. 100 k0; 4 mA/V; 1 MQ; 4000 V/V; 200 MQ 


` 6.14 Repita el ejercicio 6.12 con el par diferencial sustituido con un amplificador cascodo y la carga básica de espejo 
: de corriente sustituida con un espejo de corriente de Wilson. 


Resp. 100kQ; 4 mA/V; 66.7 MQ}; 2.67 x 10° V/V - 


A A NATTEN IT TAV LDEUTUR ET OTUR N ANATAET. NUE ANAE TUTIRA 


6.6 AMPLIFICADORES DIFERENCIALES CON MOS 


Durante la década pasada, el transistor MOS se hizo prominente en el diseño de circuitos integrados 
analógicos. Ya en el capítulo 5 hemos estudiado algunos de los circuitos amplificadores básicos MOS de 
circuitos integrados. Ampliando sobre este material, esta sección presenta el par diferencial MOS, que 
es el elemento de construcción más importante en circuitos integrados con MOS. También estudiaremos 


2 En este desarrollo hemos despreciado r de Qs, que aparece en paralelo con el valor de Ro do: Asi, una mejor 
estimación de Roes Ro = Prollry. 
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espejos de corriente con MOS, que se usan para polarización y como cargas para el par diferencial. La 
sección concluye con un amplificador diferencial MOS de carga activa. 


-El par diferencial con MOS 


En la figura 6.29 se ilustra el par diferencial básico con MOS. Consta de dos MOSFET de 
enriquecimiento acoplados, O, y Qz, polarizados con una fuente de corriente constante 7. Esta última 
suele ponerse en práctica con una configuración de espejo de corriente, en forma muy semejante a 
los circuitos con BJT. Nótese que no se muestran las cargas del amplificador diferencial. En este 
punto, nuestro propósito es relacionar las corrientes de dren con el voltaje de entrada. Desde luego 
que se supone que el circuito de carga es tal que los dos MOSFET del par operan en la región de 
saturación. l 

Si se supone que son idénticos los dos dispositivos, despreciando la resistencia de salida y 
representando el efecto, podemos expresar la corriente del ären como 


lo ea -vy | (6.87) 


=3 EE F (os -Vy (6.88) 


Las ecuaciones (6.87) y (6.88) se pueden escribir también como 


l p ,W 
Vip = 2 Ey Coa- V) (6.89) 
Vim = n Ko E (Vas — V) (6.90) 


Al restar la ecuación (6.90) de la (6.89) y sustituir 


Ugsi ~ Ugs2 F Via 


Fig. 6.29 Par diferencial 
VGI MOSFET. 
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donde v;4 es el voltaje diferencial de entrada, resulta 


laa 


S|y 


lp ' 
5 kay Vid an (6.91) 
La polarización de fuente de corriente impone la restricción 

in. +t iņ=I : , : (6.92) 


Las ecuaciones (6.91) y (6.92) son dos ecuaciones con las dos incógnitas ip, € ipa. Se pueden resolver' 
juntas para obtener - f f 


! is d+ LE) 


(Vd 27 a al 
1- W (6.93) 
TS 
(Vid 2} 


y (6.94) 
0/4) 


ln = ip = A (6.95) 
2 
De modo correspondiente, 
donde 


(Vas - VY : (6.96) 


Esta relación se puede usar para escribir de otra forma las ecuationes (6.93) y (6.94) como sigue 


I Vid E Vid 2 2 
ES Ea (6.97) 


EY e) q (22) 
ES i Ea EN 


Para U/2 < Vas — V, (aproximación a pequeña señal), 


i I Vid o 
mast En > ) l (6.99) 


ead I Via 
12 =>) -zx > ) (6.100) 
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Del capítulo 5 recordemos que un MOSFET polarizado a una corriente de dren Jp tiene gm = 21p(Vgs 
— V). Entonces vemos que, por cada transistor del par diferencial, 


_ 2) _ 1 


" Vas-V, Vas-V, 


(6.101) 


y las ecuaciones (6.99) y (6.100) simplemente expresan que para pequeñas señales de entrada 
diferenciales, Via K AVgs— V,), la corriente en O, aumenta en ¡, y la corriente en O, decrece en ia, 
donde ; 


i= gn(Val2) (6.102) 


Regresando a las ecuaciones (6.97) y (6.98), podemos encontrar el valor de 1, al cual ocurre toda 
la conmutación (es decir, ip, = J € im = 0, o viceversa para uy negativo) al igualar a 7/2 el segundo 
término de la ecuación (6.97). El resultado es 


| Via | mix = V2 (Vos — V) (6.103) 


En la figura 6.30 se ilustran gráficas de las corrientes normalizadas ¡py/] e ipa/1 contra el voltaje 
normalizado de entrada diferencial via/(Vcs — V). 

Finalmente, observamos que para señales diferenciales de entrada, cada MOSFET del par opera 
como amplificador de fuente común y entonces tiene una resistencia de salida igual a r,. 


-14 —10 46 —0.2 0 0.2 0.6 ` 10 1.4 


j | 


¡Uial máx = V2 (Vos — W) lWialmax = V2 (Vas — Y) 


Fig. 6.30 Gráficas normalizadas de las corrientes en un par diferencial MOSFET. Nótese que Vgs es el 
voltaje de compuerta a fuente cuando la corriente de dren es igual a la corriente de polarización de cd (1/2). 


OR E ES T e 
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A E a O EN TR 


Ejercicio 
6.15 Un amplificador diferencial con MOS utiliza una corriente de polarización 7 = 25 A. Los dispositivos tienen 


V,=1V, W = 120 ym, L = 6 um y (urCox) para esta tecnología es 20 yA/ V°. Encuentre Vos, £m y el valor de v¡¿ para 
plena conmutación de corriente. 


Resp. 1.25 V; 0.1 mA/V; 0.35 V o 


A T AE Da a 


a AENA 


Voitaje de desnivel 


Tres factores contribuyen al voltaje de desnivel de cd del par diferencial con MOS: desequilibrio 
enresistencias de carga, a en WIL y desequilibrio en V,. Consideraremos los tres factores 
uno por uno. 

Considere el par diferencial que se muestra en la figura 6.31, en que se utilizan cargas resistivas 
para simplificar el análisis. Como ambas entradas están a tierra, el voltaje de salida Vo es el voltaje 
de cd de desnivel de salida. Considere primero el caso donde Q, y O, están perfectamente acoplados 
pero Rp, y Rm muestran un desequilibrio A Rp, es decir, 


AR, 


Rp, =RD+ > y (6.104) 
= RD- 2 (6.105) 


Vop 


Fig. 8.31 Par diferen- 
cial MOS con ambas en- 
tradas a tierra. La salida 
Vo es el voltaje de desni- 
vel de salida de cd. 
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La corriente / se dividirá exactamente entre Q, y Q, pero, debido al desequilibrio en resistencias 
de carga, se forma un voltaje de salida Vo 


vo=[ 7) aro O (6.106) 


El correspondiente voltaje de desnivel de entrada se obtiene al dividir Vo entre la ganancia gmRp y 
sustituir por Zm de la ecuación (6.101). El resultado es 


_{ Fos- V, \| ARp 
Vos = [2% Jf Ro ) ] (6.107) 
A continuación, considere el efecto de un desequilibrio en las razones W/L de Q, y O,, 
DM _-7,1, (7 | 
(P Era (2) (6.108) 
7i_-P_1, [Z : 
B T afz) (6.109) 


Este desequilibrio ocasiona que la corriente / no se divida igualmente entre Q, y Q» sino que, más 
bien, se puede demostrar que las corrientes /, e J, serán 


LAN 
h=3+* kA . (6.110) 
1 
2 


2 
a) 6111) 


En 2(WIL) 


A] dividir el incremento de corriente 


L( AWIL) 
2(WIL) 


entre g,, resulta la mitad del voltaje de desnivel de entrada (debido al desequilibrio en valores de 
WIL). Entonces 


_{ Vos- V, \| AWIL) 
Vos = [E ) [ WID (6.112) 
Finalmente, consideremos el efecto de un desequilibrio A V, entre los dos voltajes de umbral, 
AY, 
= Y, + > (6,113) 
Vo= me (6.114) 


av, T? 
Vas- AE a) 
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que, para AV, & 2(Vgs— V,), se puede aproximar como 


A E- 
12 (Vas — V) £ Ea 
Análogamente, 
1,7 af, Y, 
L=3 57 Ves p) E-A 


Se deduce que 


LP iy y=} 
z ag Ves 19) 2 


y el incremento (decremento) de corriente en Q, (Q,) es 


-1_4Y 
Sis 2 Vos- Y, 
A] dividir A7 entre g„ resulta la mitad del voltaje de desnivel de entrada (debido a A V). Entonces, 
Vos = AV, l (6.115) 


Para la moderna tecnología MOS de compuertas de silicio, A V, puede ser de hasta 2 mV. 
Observamos que A V, no tiene correspondiente en amplificadores diferenciales con BJT. Del mismo 
modo, una comparación de Vos para el par diferencial con MOS en las ecuaciones (6.107) y (6.112), 
con Vos del par diferencial con BJT en las ecuaciones (6.49) y (6.54), muestra que el voltaje de 
desnivel es mayor en el par con MOS porque (Vgs- V,)/2 suele ser mucho mayor que V;. Finalmente, 
observamos de las ecuaciones (6.107) y (6.112) que para conservar Vos pequeño, intentamos operar 
- Q, y Q a bajos valores de voltaje eficaz, Vos — V.. 


Ejercicio 


5.15 Para el par diferencial con MOS especificado en el ejercicio 6.15, encuentre los tres componentes de voltaje de 
desnivel de entrada. Sea ARp/Rp = 2%, A(WILY (WIL) = 2%, y AV, =2 mV. 


Resp. 2.5 mV; 2.5 mV; 2 mV 


Espejos de corriente 


Al igual que en circuitos integrados con BJT, los espejos de corriente se utilizan en el diseño de 
fuentes de corriente para polarización así como para operar como cargas activas. El circuito básico 
de espejo de corriente con MOS, que se muestra en la figura 6.32(a), se estudió en la sección 5.6.2. 
La falta de precisión en la razón de transferencia de corriente debida a una £ finita del BJT no tiene 
un elemento correspondiente en espejos MOS, Entonces, los parámetros de operación de interés 
aquí son la resistencia de salida y la máxima alternancia de señal de salida. Para el espejo simple 
de la figura 6.32(a), la resistencia de salida es aproximadamente igual a raz, y el voltaje de salida 
puede oscilar a menos de Vpss« de la fuente negativa. 

La resistencia de salida se puede aumentar usando ya sea el espejo de cascodo de la figura 6.32(b) 
o el espejo de Wilson de la figura 6.32(c). Para determinar la resistencia de salida del espejo cascodo 
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—Vss -Vss 
(c) (d) 
Fig. 6.32 Espejos de corriente MOS: (a) básico, (b) cascodo, (c) de Wilson, (d) modificado de Wilson. 


usamos el circuito equivalente que se muestra en la figura 6.33(a). Nótese que como la resistencia 
incremental de cada uno de los transistores Q, y Q4 conectados como diodos es igual a 1/g,, y por lo 
tanto es relativamente pequeña, hemos supuesto que los voltajes de señal en las compuertas de Q, y Q; 
son aproximadamente cero. Al sustituir O, por su resistencia de salida r,> y sustituir Q; por su modelo de 
circuito equivalente lleva al circuito de la figura 6.33(b). Observe que para mayor sencillez hemos 
despreciado el efecto de la mano en Q;. El análisis del circuito de la figura 6.33(b) es sencillo y lleva a 


R = 757 + Foz + EmiPo3Po2 
x 


= (Em3 o3) o2 (6.1 16) 
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Fig. 6.33 Determinación de la resistencia de salida del espejo cascodo de la figura 6.32(b). Nótese que 
para simplificar las cosas, se ha supuesto que los transistores O, y Q4 conectados como diodos tienen bajas 
resistencias y por lo tanto están sustituidos por cortocircuitos. 


Nótese que podríamos haber obtenido este resultado usando la ecuación (6.78) con r, = es y por lo tanto 
RE = ra. La ecuación (6.116) simplemente dice que si se conecta en cascodo el transistor Q, con el 
transistor Q; se aumenta la resistencia de salida de roz a (2m3703)"02, UN aumento por el factor (m3703). Se 
puede demostrar que este factor está entre 20 y 100; así, el aumento en resistencia de salida como 
resultado de la conexión en cascodo es importante. Se obtienen resultados semejantes con el circuito 
Wilson que se ilustra en la figura 6.32(c), pero este circuito Wilson se perjudica por el hecho de que los ` 
voltajes de dren de O, y O, no son iguales, y por esto sus corrientes no serán iguales. Este problema se 

puede resolver si se incluye el transistor Q, conectado como diodo, como se muestra en la figura 6.32(d).' 

Tanto el espejo de corriente en cascodo como el espejo modificado de Wilson tienen la desventaja 

de una oscilación reducida de señal. Para ver esto, consideremos el circuito en cascodo de la figura 

6.32(b), y supongamos que todos los transistores son idénticos y tienen, por lo tanto, igual Vgs- 

Observamos que el voltaje en la compuerta de O, es 2Vgs mayor que la fuente negativa. Para que Q; 

permanezca en saturación, el voltaje en su dren (que es el voltaje de salida del espejo, Vo) no debe caer 

por debajo del voltaje en la compuerta en más de V, volts. Se deduce que el mínimo valor permisible de 

Vo es (2Vgs — V) volts arriba de —Vss. Esto es Vgs volts arriba del valor correspondiente en el espejo 
l simple; por lo tanto, la conexión en cascodo lleva a una pérdida en oscilación de señal de unos Vgs volts 

(que puede ser de 1 V a 1.5 V en tecnologías modernas). Como las fuentes de alimentación se están 

reduciendo constantemente, ésta puede ser una seria limitación de diseño. l 


ADATA EIAN EEU TI DMS p INUMAN NN as el E 


: Ejercicios 


6.17 Considere el circuito de espejo de corriente de la figura 6.32(a) con Vss =-S V e Iger = 10 pA. Sean Q, y Q2 
idénticos, con V,= 1 V, 1, Cox = 20 pA/V 2, L=10 ym, W=40 um, y V4 = 20 V. Encuentre la resistencia de salida, Vgs, 
y el voltaje de salida mínimo permisible. 


Resp. 2 MQ; 1.5 V; 4.5 V 


6.18 Repita el ejercicio 6.17 para el espejo en cascodo de la figura 6.32(b), suponiendo que todos los dispositivos 
son iguales. 


- Resp. 164 MQ; 1.5 V;-3 V 
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Un amplificador CMOS de carga activa 


Concluimos esta sección con un análisis de una configuración que goza de preferencia para un 
amplificador diferencial en tecnología CMOS. El circuito que se muestra en la figura 6,34, está 
formado por el par diferencial O, y O, cargado por el espejo de corriente formado por Q; y Q4. El 
voltaje de'polarización de cd en la salida normalmente lo ajusta la etapa amplificadora subsiguiente, 
como se mostrará en el capítulo 10. 

El circuito es análogo a la versión BJT de la figura 6.25. La corriente de señal i está dada por 


ñ : i= Em(Vial2) 
donde, como para cada transistor Jp = 1/2, 


nana 
. Vos- Y, 
El voltaje de señal de salida está dado por 
Vo = 2 (Po2lI ros) 
Para 
Va e 


Ya F Fos F Yo F y 


1/12 


el voltaje de salida se convierte en v, = 2i(r,/2) = ito = gm(Usa/2)r, y la ganancia de voltaje se convierte en 


Á, = > = Em F 
g “y (6.117) 
Vos- V, 


Vop 


Fig. 6.34 Amplificador diferen- 
cial de carga activa en tecnología 
CMOS. 


549 


6.7 AMPLIFICADORES BiCMOS 537 


que es simplemente la razón.entre V4 y el voltaje eficaz V.y= Vgs— Y, en el que los transistores del 

par diferencial estén operando. Para tecnologías modernas, una ganancia de 20 a 100 es posible. 

Para obtener ganancias más elevadas de voltaje, se puede usar un espejo de corriente en cascodo y 

una etapa diferencial en cascodo. El resultado puede ser un aumento en ganancia de voltaje en un 

factor de alrededor de 100, aunque a expensas de una reducción en la oscilación permisible de señal 

de salida. Hablaremos más sobre éste y otros circuitos relativos cuando regresemos al tema de los 
. amplificadores diferenciales y op amp con CMOS en el capítulo 10 (secciones 10.7 y 10.8). 


ico ale EP e O A ARA A A O o 


Ejercicio 


6.19 Encuentre la ganancia de voltaje del circuito amplificador diferencial de la figura 6.34 bajo las condiciones 
- siguientes: J=25 pA, V,= 1 V, W, = W2 = 120 um, Li = L¿=6 ym, punC, x = 20 pA/V?, Y, =20 V. * 


Resp. 80 V/V 


6.7 AMPLIFICADORES BiCMOS 


Existen dos tecnologías básicas de silicio para el diseño de amplificadores integrados y otros circuitos 
analógicos: tecnología bipolar, basada en el BJT, y tecnología CMOS, basada en transistores NMOS y 
PMOS. El BJT tiene la ventaja sobre el MOSFET de una transconductancia (gm) mucho más elevada al 
mismo valor de corriente de polarización de cd. Por lo tanto, se obtienen ganancias de voltaje mucho 
mayores en una etapa amplificadora con transistores bipolares que en un correspondiente circuito con 
MOSFET. Del mismo modo, como veremos en el siguiente capítulo, los amplificadores con transistores 
bipolares tienen mejor funcionamiento a altas frecuencias que sus similares con MOS. 

Por otra parte, la resistencia de entrada prácticamente infinita en la compuerta de un MOSFET 
hace posible diseñar amplificadores MOS con resistencia de entrada extremadamente alta y una 
corriente de polarización de entrada casi de cero. Del mismo modo, el MOSFET produce un 
excelente diseño de interruptores; mientras que un BJT saturado exhibe un voltaje de desnivel de 
unas pocas décimas de volt, las curvas características iv del MOSFET pasan justo por el origen, 
resultando un desnivel de cero. La disponibilidad de buenos interruptores en tecnología CMOS hace 
posible una amplia variedad de técnicas de circuitos analógicos que se utilizan en el diseño (entre 
otras cosas) de convertidores de datos (capítulo 10) y filtros (capítulo 11). La del CMOS es en la 
actualidad la tecnología de circuitos digitales de más amplio uso. 

Se puede ver entonces que cada una de las dos tecnologías de circuitos, la bipolar y CMOS, 
tiene sus ventajas diferentes y únicas. Una tecnología de IC que combina estos dos tipos de 
dispositivos, que permite utilizar cada uno en funciones de circuitos para las que está mejor 
adaptado, existe ahora y apropiadamente recibe el nombre de BICMOS. Esta tecnología es útil en 
el diseño de chips analógicos y digitales así como chips que combinan circuitos analógicos y 
digitales. En esta sección se estudian circuitos amplificadores básicos con BiCMOS. 


Etapas amplificadoras básicas 


Antes de presentar dos etapas amplificadoras con BICMOS, examinamos y comparamos las etapas 
amplificadoras básicas con BJT y con MOS. En la figura 6.35(a) se ilustra un amplificador de emisor 
común BJT de carga activa. Este circuito se puede usar por sí solo o se puede considerar como el 
semicircuito diferencial de un amplificador diferencial. Si se supone que la carga de fuente de 
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corriente tiene una resistencia incremental infinita, la resistencia total en el colector es la resistencia 
de salida del BJT, r,, y entonces la ganancia de voltaje obtenida es 


V__ l 
T8 i (6.118) 
o lea Va 


Ésta es la máxima ganancia que se puede obtener de una etapa de emisor común. Típicamente, 
V, = 50 V, y como V7 = 0.025 V a temperatura ambiente, esta ganancia intrínseca de la etapa de 
emisor común es de unos 2000 V/V. Una desventaja de este circuito, sin embargo, es su baja 
resistencia de eritrada, que es aproximadamente igual a r, del BJT. 

La correspondiente etapa amplificadora con MOSFET se muestra en la figura 6.35(b), para la 
que la ganancia de voltaje es 


Y (6.120) 
=- Vu C WIDI IAI 


= Bego Cm a (6.121) 


donde A es el factor de modulación de longitud de canal, A = 1/V,. Observe que, a diferencia del 
caso del BJT, donde la ganancia es independiente del valor de la corriente de polarización, la 
ganancia del amplificador con MOSFET es inversamente proporcional a VI. En la figura 6.36 se 
ilustra una gráfica típica de ganancia de voltaje contra corriente de polarización, de la cual 
observamos que la ganancia aumenta a medida que se reduce la corriente. A corrientes muy bajas, 
el MOSFET entra en la región de operación debajo del umbral y la ganancia se hace constante. 
Debe observarse que aun cuando la más elevada ganancia sé obtiene al disminuir el nivel de 
corriente de polarización de cd, el precio pagado es una reducción en el ancho de banda del 
amplificador (capítulo 7). 

Como para la misma corriente de polarización /, g,, del transistor MOS es mucho menor que 
la del BJT y como, además, el valor de V4, y de manera correspondiente la r, del BJT, es mayor 
que el del MOSFET (para el cual V; es típicamente de 20 V), la ganancia intrínseca de la etapa del 
MOSFET suele ser un orden de magnitud más bajo que la del amplificador con BJT. El amplifica- 
dor MOSFET, sin embargo, tiene la ventaja de una resistencia de entrada prácticamente infinita. 


Ejercicio 


6.20 Para Z= 100 pA, encuentre Zm, Ri, ro y la ganancia de voltaje de las etapas amplificadoras de emisor común y 
fuente común de las figuras 6.35(a) y (b). Para el BJT: V, = 50 V y 8 = 100. Para el MOSFET: A=0.05 V”, Ca = 
20 pA/V?, L=2 umy W=20 um. 


Resp. BJT: gm = 4 mA/V, R;= 25 KQ, ro = 500 KQ, ganancia = -2000 V/V; MOSFET: gm = 0.2 mA/V, R; = 00, ro = 
200 KQ, ganancia = —40 V/V. 


Per sem paag U UTERE IIDA eY SO VAATII FT VIn IEE SAT EANAN o ÓN 
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Fig. 6.35 Etapas amplifi- 
cadoras básicas de carga ac- 
tiva: (a) bipolar; (b) MOS; . 
` (c) BiCMOS obtenida al co- 
nectar en cascodo Q; con un 
BJT, Q2; (d) Doble cascodo 
BiCMOS. A 


o. | (d) 


[Ganancia] 
(escala log) 


“7 Región debajo 
del umbral 
Fig. 6.36 Ganancia de voltaje 
del amplificador de fuente común 
y carga activa contra la corriente 
1 de polarización lp. Fuera de la 
Pa Pendiente = 3 región debajo del umbral, ésta es 
f 3 la gráfica de la ecuación (6.121) 
para el caso Co = 20 A/V”, 
A=005V,L=2ymyW= 
20 um. 


1000 Pas Región de fuerte inversión —>- 


100 


-6 -5 -4 107? -2 
10 10 10 10 10 - lp(A) 
f (Escala log) , 


552 


540 AMPLIFICADORES DIFERENCIALES Y DE VARIAS ETAPAS 


La ganancia del amplificador con MOSFET se puede aumentar al conectarlo en cascodo con 
un transistor bipolar Q», como se muestra en el circuito BiCMOS de la figura 6.35(c). Hay dos - 
razones para preferir un transistor bipolar a un MOSFET para un dispositivo cascodo Q,: resistencia 
de salida más elevada y por lo tanto ganancia más elevada de voltaje, y, lo que es más importante, 
se obtiene un ancho de banda más grande con el transistor bipolar. El segundo punto se apreciará 
cuando estudiemos la respuesta en frecuencia del amplificador cascodo en el capítulo 7: La ganancia 
del amplificador BICMOS se puede hallar si primeramente se ọbserva que la corriente de señal en 
el dren de Q; es Zmv:. Una corriente casi igual (suponiendo a, = 1) circula en el colector de Q, lo 
que resulta en un voltaje de salida de —( gmv;)Ro donde R, es la resistencia de salida en el colector 
de Q,. Suponiendo que la fuente de corriente de polarización 7 tiene una resistencia incremental 
infinita, la resistencia R, es simplemente aquella que ve hacia el colector de Q,. Ahora Q; tiene en 
su emisor una resistencia Rç igual a r,,, y podemos usar la ecuación (6.78) para hallar la resistencia 
de salida al sustituir Rg = r,//r,2 = rm. El resultado es 


Ro S Bro : ri (6.122) 
Entonces la ganancia de voltaje es 


vo 
2" -Embo . | (6.123) 


que puede ser bastante alta. 


Ejercicio 


- 6.21 Con la información de dispositivo dada en el ejercicio 6.20, encuentre la ganancia de voltaje del amplificador 
BiCMOS de la figura 6.35(c). 


Resp. -10 000 V/V 


En la figura 6.35(d) se ilustra otra etapa del amplificador BiCMOS. Ahí la insistencia está en 
obtener una muy elevada resistencia de salida, R., y una ganancia correspondientemente alta, gmıRo. 
Esto se logra al utilizar doble cascodo, con el segundo nivel de conexión en cascodo realizado 
usando un MOSFET (05). La razón por la que se usa un MOSFET es simplemente que un transistor 
bipolar no aumentaría la resistencia de salida en más del valor ya disponible en el colector de Q,; 
la finita resistencia entre base y emisor r, hace que Rẹ de la ecuación (6.78) sea aproximadamente 
igual a r, y la resistencia de salida sea fr,, el mismo valor ya disponible en el colector de Q,. El 
MOSFET, por otra parte, aumenta la resistencia por el factor Zm3”o3 (de la ecuación 6.116); entonces 


Ro z (Emro By 02) (6.124) 
y la ganancia de voltaje es 

Vo 

pr = —2m Em3" 03 BF 02 (6. 125) 


Para obtener todo el beneficio de la resistencia de salida sumamente alta de este amplificador 
BiCMOS, la fuente de corriente 7 debe obtenerse con un circuito de resistencia de salida muy alta 
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(por ejemplo, un cascodo o un espejo doble R yel nodo i Saida debe ser regulado por un 
seguidor de fuente. 


Ziercicio 


6.22 Conla información de dispositivo dada en el ejercicio 6.20, aid y la ganancia de voltaje del amplificador 
BiCMOS doble cascodo de la figura 6.35(d). 


Resp. 2000 MQ; -8 x 10% V/V ` 


Espejos de corriente 


En la figura 6.37 se muestra un espejo de corriente BiCMOS de doble cascodo que representa una 

resistencia de salida sumamente alta. Si suponemos que la resistencia incremental de cada uno de 

los tres transistores conectados como diodo (Q4, Os y Os) es pequeña, la resistencia de salida del 

espejo será la misma que la hallada para el circuito amplificador de la figura 6.35(d), es decir, la 

dada por la ecuación (6.124). Entonces, la característica más importante de este espejo es su 
resistencia de salida sumamente alta. 


Amplificadores diferenciales 


Del! análisis del voltaje de desnivel del par diferencial con BJT de la sección 6.3 y del par diferencial 
con MOS de la sección 6.6, sabemos que Vos para el amplificador con MOS (típicamente, 10 mV) 
es mucho mayor que el del amplificador con BJT (típicamente 1 mV). Esto se debe a dos factores: 


1. El par MOS resulta afectado por el desequilibrio de V, que puede ser de hasta 5 mV. No 
hay efecto correspondiente en el par BJT. 


Fig: 3.87 Espejo de co- 
rriente BICMOS de doble 
cascodo. 
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VoD 


Fig. 6.38 Etapa amplificadora 
` diferencial con BiCMOS que uti- 
liza un par diferencial PMOS. El 
circuito de carga y etapas subsi- 
guientes del amplificador (no se 
muestran) utilizan BJT para obte- 
ner un ancho de banda grande. 


2. Los componentes de Vos del amplificador MOS (diferentes a los debidos a AV) son 
proporcionales a A Vas — V,), que es típicamente 0.2 a 0.5 V. El factor correspondiente en 
el amplificador BJT es el voltaje térmico Vy, que es 0.025 V a temperatura ambiente. 


Se deduce que si un bajo voltaje de desnivel de entrada es un requisito crítico, se recomienda un 
par BJT. De otro modo, un par diferencial MOS se puede usar con ventaja desde el punto de vista 
de la resistencia de entrada (prácticamente infinita) y corriente de polarización de entrada (cero). 
En la figurá 6.38 se ilustra el circuito de un amplificador diferencial de carga activa que utiliza un 
` par PMOS de entrada y 'un espejo bipolar para el circuito de carga. Este circuito puede servir como 
etapa de entrada de un op amp. En el capítulo 10 hablaremos más acerca de circuitos op amp con 
BiCMOS. Del mismo modo, los circuitos digitales BICMOS se estudiarán en el capítulo 14. 


6.8 AMPLIFICADORES DE GaAs’ 


La tecnología de arseniuro de galio (GaAs) hace posible el diseño de amplificadores que tienen 
anchos de banda muy amplios, del orden de cientos de megahertz o incluso gigahertz. En esta 
sección estudiaremos algunas de las técnicas de diseño de circuitos que se han perfeccionado en los 
últimos años para el diseño de amplificadores de GaAs. Como veremos, estas técnicas tienen la 
finalidad de evitar el importante problema del MESFET, es decir, su baja resistencia de salida en 
saturación. Ántes de proseguir con esta sección, aconsejamos al lector repasar el material sobre 
dispositivos de GaAs que se presentan en la sección 5.12. 


Fuentes de corriente ` 
Las fuentes de corriente desempeñan un papel fundamental en el diseño de amplificadores de 


circuitos integrados, siendo utilizadas tanto como cargas activas y en polarización. En la tecnología 
de GaAs, la forma más sencilla de formar una fuente de corriente es conectar la compuerta de un 


3 Esta sección se puede omitir sin pérdida de continuidad. 
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Vop E 
"i | y 
vps 
| 
(a) : o: O © 


Fig. 6.39 (a) Fuente de corriente MESFET básica; (b) circuito equivalente de la fuente de corriente; 
(c) fuente de corriente conectada a una fuente de alimentación positiva para alimentar corrientes a cargas a 
voltajes <Vpp — |V]; (d) la fuente de corriente conectada a una fuente de alimentación negativa para disipar 
corrientes de cargas a voltajes 2 —Vss +V¿. 


MESFET del tipo de agotamiento, a su fuente, como se muestra en la figura 6.39(a). Siempre que 
el vps se mantenga mayor que |V], el MESFET operará en saturación y la corriente ip será 
= BVX1 + Avo) - (6.126) 


Entonces, la fuente de corriente tendrá el circuito equivalente que se muestra en la figura 6. die 
donde la resistencia de salida es la To del MESFET, 


ro = YABV? ; i (6.127) 
-En la tecnología JFET, BV? = Ipssy À = 1/| Va|; entonces 
Fo = VWallloss (6.128) 


Como para el MESFET A es relativamente alta (0.1 a 0.3 V”), la resistencia de salida de la fuente 
de corriente de la figura 6.39(a) suele ser baja, lo que hace inadecuada la realización de fuente de 

- corriente para la mayor parte de las aplicaciones. Antes de considerar los medios para aumentar la 
resistencia eficaz de salida de la fuente de corriente, en la figura 6.39(C) mostramos la forma en que 
la fuente básica de corriente se puede conectar a corrientes de fuente a una carga cuyo voltaje puede 
ser hasta de Vpop —|V). Alternativamente, el mismo dispositivo se puede conectar como se muestra 
en la figura 6.39(d) para disipar corrientes de una carga cuyo voltaje puede ser muy bajo, de sólo 
-Vss + Vd. 


Ejercicio 


6.23 Con la información de dispositivo dada en la tabla 5.2 (página 456), encuentre la corriente proporcionada por 
: un MESFET de 10 m de ancho conectado en la configuración de fuente de corriente. Sea la fuente conectada a una 
© ftiente de ~5 V y encuentre la corriente cuando el voltaje de dren sea 4 V. ¿Cuál es la resistencia de salida de la fuente 
= de corriente? ¿Qué cambio en corriente ocurre si el voltaje de dren se eleva en +4 V? 


.. Resp. 1.1 mA; 10 KQ; 0.4 mA 
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Ejercicio 


| R, 
TITE 
Velas Q; 

Fig. 6.40 Al agregar el tran- 
sistor Q, cascodo aumenta la 
- resistencia de salida de la fuen- 
Q ` te de corriente en un factor de 

Em2"o2; es decir, Ro = Bm2Fo2o1- 


— Vss 


Una fuente de corriente cascodo 


La resistencia de salida de la fuente de corriente se puede aumentar si se utiliza la configuración de 


cascodo que se ilustra en la figura 6.40. La resistencia de salida R, de la fuente de corriente cascodo 
se puede hallar usando la ecuación (6.116), 


R, ~ Em2 o2 01 (6. 1 29) 


Entonces, al agregar el transistor Q, cascodo se eleva la resistencia de salida de la fuente de corriente 
en un factor de g.2r.2, que es la ganancia de voltaje intrínseca de Q,. Para los MESFET de GaAs, 
Enara es típicamente de 10 a 40. Para permitir un amplio intervalo de voltajes a la salida de la fuente 
de corriente cascodo, Vias debe ser el valor más bajo que resulte en la operación de O, en saturación. 


D6.24 Para la fuente de corriente cascodo de la figura 6.40, sean Vss=5 V, W, =10 ¡um y W,= =20 um, y supongamos 
que los dispositivos tienen los típicos valores de parámetros que se dan en la tabla 5.2. (a) Encuentre el valor de Varas que * 
resultará en que Q, opere en el borde de la región de saturación (es decir, Vos, = |V) cuando el voltaje en la salida sea 
` —3 V. (b) ¿Cuál es el mínimo voltaje permisible a la salida de la fuente de corriente? (c) ¿Qué valor de corriente de 
* + salida se obtiene para Vo = -3 V? (d) ¿Cuál es la resistencia de salida de la fuente de corriente? (e) ¿Qué cambio en 
corriente de salida resulta cuando el voltaje de salida se eleva de -3 V a +1 V? 


Resp. (a) 4.3 V; (b)-3.3 V; (c)1.1 mA; (d)310k0; (e) 0.013 mA 


Aumento de la resistencia de salida por autoelevación: 


Otra técnica que con frecuencia se utiliza para aumentar la resistencia eficaz de salida de un 
MESFET, incluyendo al MESFET conectado a fuente de corriente, se conoce como autoelevación. 
La idea de la autoelevación se ilustra en la figura 6.41(a). Ahí, el circuito que se encuentra dentro 
de la caja, capta el voltaje del nodo del fondo de la fuente de corriente, v4, y hace que aparezca un 
voltaje vs en el nodo superior con un valor de l 


ve = Vs + au, (6.130) 


557 


6.8 AMPLIFICADORES DE GaAs 545 


donde Vs es el voltaje de cd necesario para operar el transistor de fuente de corriente en saturación 
(Vs 2 |V) y a es una constante <1. La resistencia incremental de salida de la fuente de corriente 
autoelevada se puede hallar haciendo que el voltaje v, aumente en un incremento de va. De la 
ecuación (6.130) encontramos que el incremento resultante en ug es Vs = QU, La corriente 


Fig.6.41 Autoelevación de una fuente de 
corriente Q, MESFET; (a) distribución bá- 
sica; (b) un diseño; (c) modelo de circuito 
equivalente a pequeña señal del circuito en 
. (b), con el propósito de determinar la resis- 


- ¿Circuito de `- 
“'autoelevación: . 


tencia de salida R,. . 
a 
(a) 
Circuito de 
autoelevación 


MAA 


(b) (c) 
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incremental que pasa por la fuente de corriente es, por lo tanto (V, — us)/r, o (1 — a)Yuafr,. Por lo 
tanto, la resistencia de salida R, es 


= Va = To 
(1—aJudr. l-a 


En esta forma, la autoelevación aumenta la resistencia de salida por el factor 1/(1 — œ), que aumenta 
a medida que a: se aproxima a la unidad. Se obtiene una perfecta autoelevación con a = 1, que 
resulta en R, = œ. i 

De lo anterior observamos que el circuito de autoelevación capta cualquier cambio que ocurra en 
el voltaje en un terminal de la fuente de corriente y produce un cambio casi igual en el otro terminal, 
manteniendo así un voltaje casi constante en la fuente de corriente y reduciendo al mínimo el cambio 

. en la corriente que pasa por el transistor de la fuente de corriente. La acción del circuito de autoelevación 
se puede comparar con la de una persona que trata de levantarse a sí misma tirando de las cintas de sus 
zapatos (!), que es el origen del nombre de la técnica de este circuito que, a propósito, es anterior a la 
tecnología de GaAs. La autoelevación es una forma de retroalimentación positiva; la señal v, que es 
regresada por el circuito de autoelevación está en fase con (es decir, tiene la misma polaridad) la señal 
que está siendo captada, U,. La retroalimentación se estudia formalmente en el capítulo 8. 

En la figura 6.41(b) se ilustra un diseño de la fuente de corriente autoelevada. Aquí, el transistor 
O, es el seguidor de fuente utilizado para regular el nodo A, cuyo voltaje está siendo captado. El 
ancho de O, es la mitad del de Q, y está operando a la mitad de la corriente de polarización. (Los 
transistores Q, y O, se dice que operan a la misma densidad de corriente.) Entonces, el Vos de Q, 
será igual al de Q,, es decir, cero, y por lo tanto Ve = V4. Los dos diodos Schottky se comportan 
como una batería de aproximadamente 1.4 V, resultando que el voltaje de cd del nodo E es de 1.4 V 
más alto que Vc. Nótese que el voltaje de señal en el nodo C aparece intacto en el nodo E; sólo se 
desplaza el nivel de cd. Se dice que los diodos operan con desplazamiento de-nivel, que es una 
aplicación común de los diodos Schottky en tecnología MESFET de GaAs. 

El transistor O, es un seguidor de fuente que está operando a la misma densidad de corriente 
que O, y por lo tanto su Vgs debe ser cero, resultando en V¿= Ve. El resultado final es que el circuito 
autoelevador ocasiona que aparezca un voltaje de cd de 1.4 V en los terminales del transistor Q, de 
fuente de corriente. Siempre que |V] de Q, sea menor de 1.4 V, O, estará operando en saturación, 
como se requiere. 

Para determinar la resistencia de salida de la fuente de corriente autoelevada, aplicamos un voltaje 
incremental v, al nodo A, como se muestra en la figura 6.41(c). Nótese que este circuito equivalente a 
pequeña señal se obtiene al utilizar implícitamente el modelo T (incluyendo »,) por cada FET y 
suponiendo que los diodos Schottky actúan como un perfecto desplazador denivel (es decir, como voltaje 
ideal de cd de 1.4 V con cero resistencia interna). El análisis de este circuito es sencillo y es 


Ro (6.131) 


Eml o2 Po 
Em3Po3 PT 


azs matl Ta (6.132) 


Va Po 
Em3Po3 +— +1 
Foi 


* que es menor a la unidad, pero cercando a ésta, como se requiere. La resistencia de salida R, se 
obtiene entonces «urao 


patati 
la l-a 
(6.133) 
Emr os + (Pos/ro1) + 1 


EnsTo(Emv o2 + 1) +1 


ol 
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Para ros = roi, Suponiendo que Eno Y Zm o2 Sean > 1, y usando las relaciones de g,, y ro para Q, y 
Q;, podemos demostrar que f 


Ro = Toi(gm3To3/2) ] (6.134) 


- Que representa un aumento de alrededor de.un orden de magnitud en la resistencia de salida. 
Desafortunadamente, empero, el circuito es más bien complejo. 


Una configuración cascodo sencilla; el transistor compuesto ` 


La resistencia de salida más bien baja del MESFET impone una seria limitación al funcionamiento 
de fuentes de corriente con MESFET y varios amplificadores con MESFET. Este problema puede 
` superarse si se usa la configuración compuesta con MESFET que en la figura 6.42 aparece en lugar 
de un solo MESFET. Este circuito es único a los MESFET de GaAs y funciona sólo debido al 
fenómeno de saturación inicial observado en estos dispositivos. Recordemos de nuestro estudio de 
la sección 5.12 que la saturación inicial se refiere al hecho de que en un MESFET de GaAs la 
corriente de dren se satura a un voltaje Upss que es menor de Vgs -V 
En el MESFET compuesto de la figura 6.42(a), O, está construido más ancho que O). Se deduce 
que como los dos dispositivos están conduciendo la misma corriente, O, tendrá un voltaje Ucs de 
compuerta a fuente cuya magnitud es mucho más cercana a |V] que |ugsi| (por lo tanto, [ucal > 
[Uasi1). Por ejemplo, si usamos los dispositivos cuyos parámetros típicos se dan en la tabla 5.2 y 
soslayamos por ahora la modulación de longitud de canal (A = 0), encontramos que para W, = 10 
um y W, = 90 um, a una corriente de 1 mA, vgs¡ = 0 y Uca = 3 V. Ahora, como el voltaje de la 
fuente de dren de Q; es Ups: = —Ugs2 + Ugs1, VEMOS QUE Ups, será positivo y cercano a Ugs, — V, pero 
menor a éste E V en nuestro ejemplo, en comparación con 1 V). Entonces, en ausencia de saturación 
inicial, Q, estaría operando en la región del triodo. Sin embargo, con saturación inicial, se ha 
encontrado que la operación en modo de saturación se obtiene para Q; haciendo que Q, sea de 5 a 
10 veces más ancho. f ' i 
El MESFET compuesto de la figura 6.42(a) puede ser considerado como una configuración 
cascodo, en la que O, es el transistor cascodo, pero sin una línea separada de polarización para 
alimentar la compuerta del transistor cascodo (como en la figura 6.40). Al sustituir cada uno de los 
O, y Q- con sus modelos a pequeña señal, se puede demostrar que el dispositivo compuesto se puede 


MESFET 
compuesto 


(a) ` 


: , (b) 
Fig. 6.42 (a) El MESFET compuesto y (b) su modelo a pequeña señal. 
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representar con el. modelo de circuito equivalente de la figura 6.42(b). Entonces, mientras la Zm del 
dispositivo compuesto es igual a la de Q,, la resistencia de salida es aumentada por la ganancia 
intrínseca de Q», gm". que es típicamente entre 10 y 40. Éste es un aumento importante y es la 
razón para el atractivo del MESFET compuesto. 

> El MESFET compuesto se puede utilizar en cualquiera de las aplicaciones que se pueden 
beneficiar de su resistencia de salida aumentada. En la figura 6.43 se ilustran algunos ejemplos. El 
circuito de la figura 6.43(a) es el de una fuente de corriente con resistencia de salida aumentada. 
Otra vista de la operación de este circuito se puede obtener al considerar Q, como seguidor 
de fuente que ocasiona que el dren de Q, siga los cambios de voltaje en el terminal de la fuente de 
corriente (nodo A), autoelevando Q, y aumentando la resistencia eficaz de salida de la fuente 
de corriente. Esta interpretación alternativa de la operación del circuito ha resultado en su nom- 
bre alternativo: fuente de corriente autoelevada. 

. La aplicación del MESFET compuesto como seguidor de fuente se describe en la figura 6.43(b). 
Si se supone que la fuente de corriente 7 polarizada es es ideal, podemos escribir la ganancia de este 
seguidor como 


Vez 
Ui Po + (12m) A 
Š Em ool 6 135 
Em2 ozo) + (V2m1) ( i ) 


que es mucho más cercana al valor ideal de la unidad de lo que es la ganancia del seguidor de fuente 
de un solo MESFET. 


AA A E AS A IS A II O A 


Ejercicio 


6.25 Con la información de dispositivo dada en la tabla 5.2, haga contrastar la ganancia de voltaje de un seguidor de 
. fuente formado con un solo MESFET que tiene W = 10 um con un seguidor MESFET compuesto con W, = 10 ym y 
=90 „m. En ambos casos suponga una polarización a 1 mA y desprecie A mientras calcula g,, (para mayor sencillez). 


Resp. Uno solo: 0.952 V/V; compuesto: 0.999 V/V 


En la figura 6.43(c) se ilustra un ejemplo final de aplicación del MESFET compuesto. El 
circuito es una etapa de ganancia que utiliza un MESFET compuesto (Q,, Q2) como excitador y 
otro MESFET compuesto (O, Q4) como carga de fuente 25 corriente. La ganancia a pequeña señal 
está Sada por 


z = -8m Ro (6.136) 


donde R, es la resistencia de salida, 


= Po, eg (Qi Qro, er (Qs, Q4) 
= Emt oF o1! Zmar osr o3 (6.137) 


Amplificadores diferenciales 


En la figura 6.44 se ilustra el diseño más sencillo de un amplificador diferencial en tecnología 
MESFET de GaAs. Ahí, Q, y Q, forman el par diferencial, Q, forma la fuente de corriente de 
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Vop Vop 
Q2 Qa 
O Q3 
A Vo 
Į; 
| Y Q2 
7 
Qı 
(a) (b) (c) 


Fig. 6.43 Aplicaciones del MESFET compuesto: (a) como fueñte de corriente; (b) como seguidor de 
fuente; y (c) como etapa de ganancia. 


polarización, y Q, forma la carga activa (fuente de corriente). La operación del circuito es 
afectada por las bajas resistencias de salida de Q; y Q,. La ganancia de voltaje está dada por 


2 = -Emr ozto) (6. 1 38) 

La ganancia de voltaje se puede aumentar mediante el uso de los diseños mejorados de fuente 
de corriente que se detallan líneas antes. Del mismo modo, se ha perfeccionado una técnica más 
ingeniosa para mejorar la ganancia del par diferencial del MESFET. En la figura 6.45(a) se muestra 


Fig. 6.44 Amplificador di- 
ferencial MESFET simple. 


— Vss 
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(a) (b) 


Fig. 6.45 (a) Amplificador diferencial MESFET cuya ganancia se mejora por la aplicación de retroalimen- 
tación positiva a través del seguidor de fuente Q3; (b) análisis a pequeña señal del circuito en (a). 


este circuito. Mientras que el dren de O, está cargado con una carga de fuente de corriente (como 
antes), la señal de salida desarrollada se retroalimenta al dren de Q; a través del seguidor de fuente 
Qs. El análisis a pequeña señal del circuito se ilustra en la figura 6.45(b), en donde las fuentes de 
corriente 7 e 7/2 se han supuesto ideales y por ello sustituidas con circuitos abiertos. Para determinar 
la ganancia de voltaje, hemos conectado a tierra el terminal de compuerta de Q, y aplicado la señal 
diferencial de entrada v; a la compuerta de O. El análisis continúa con los pasos siguientes: 


1. Del nodo de salida vemos que izz = 0. 
2. Del nodo de las fuentes, como i4, = 0, vemos que iy = 0. 
3. Del nodo en el dren de Q,, como iq = 0, vemos que ig; = 0. 
4. Al escribir para cada transistor 
id = EmUgs + Valto = O 
obtenemos tres ecuaciones con las tres incógnitas Uy, Us Y Vo. La solución da 
v Emrat l _ _ 8mo _ 
v; EmPor / nta +1 Emos + zl (6.139) 


Si los tres transistores tienen la misma geometría y están operando a iguales corrientes de cd, sus 
valores de gn y ro serán iguales y la expresión de la ecuación (6.139) se reduce a 


z ~ (gnro) (6.140) 
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Entonces, la aplicación de retroalimentación positivo por medio del seguidor Q; hace posible obtener 
una ganancia igual al cuadrado de la que se puede obtener de manera natural para una sola etapa. 


TA A TA RS A o A mee A A RA 


AER as A E A A Ni ss dono Bi es 


k Ejercicio 


6.26 Conlainformación de dispositivo dada en la tabla 5.2, encuentre la ganancia del circuito amplificador diferencial 
de la figura 6.45(a) para I = 10 mA y W, = Wz = W; = 100 um. . 


Resp 784 WV 


6.9 AMPLIFICADORES DE VARIAS ETAPAS 


Los amplificadores prácticos de transistores suelen estar formados de varias etapas conectadas en 
cascada: Además de dar ganancia, la primera etapa (o entrada) por lo general debe contar con una 
elevada resistencia de entrada para evitar pérdida de nivel de señal cuando el amplificador se 
alimente desde una fuente de elevada resistencia. En un amplificador diferencial, la etapa de entrada 

. también debe contar con elevado rechazo de modo común. La función de las etapas intermedias de 
una cascada de amplificadores es producir la mayor parte de la ganancia de voltaje. Además, las 
etapas intermedias realizan otras funciones como son la conversión de la señal del modo diferencial 
al modo asimétrico y el desplazamiento del nivel de cd de la señal. Estas dos funciones, y otras, se 
estudian más adelante en esta sección y en mayor detalle en el capítulo 10. 

Finalmente, la principal función de la última etapa (o salida) de un amplificador es producir 
una baja resistencia de salida, para evitar pérdida de ganancia cuando la resistencia de carga de bajo 
valor se conecte al amplificador. Igualmente, la etapa de salida debe tener capacidad para alimentar 
de manera eficiente la corriente requerida por la carga, es decir, sin disipar una cantidad indebida- 
mente grande de potencia en los transistores de salida. Ya hemos estudiado un tipo de configuración 
de amplificador apropiada para poner en práctica etapas de salida, es decir, el seguidor de fuente y 
el seguidor de emisor. En el capítulo 9 se demostrará que los seguidores de fuente y de emisor no 
son óptimos desde el punto de vista de eficiencia de potencia, y que existen otras configuraciones 
de circuito más apropiadas para etapas de salida necesarias para alimentar grandes cantidades de 
potencia de salida. . 

Para ilustrar la estructura y método de análisis de amplificadores de varias etapas, concluiremos 
este capítulo con un ejemplo detallado. El circuito amplificador que se va a analizar se muestra en 
la figura 6.46. El análisis de cd de este sencillo circuito de op amp fue presentado en el ejemplo 6.3, 
.mismo que urgimos al lector repasarlo antes de pasar al siguiente material. 

El circuito op amp de la figura 6.46 está formado por cuatro etapas. La etapa de entrada es 
diferencial de entrada, diferencial de salida y consta de los transistores Q, y Q», que están 
polarizados por la fuente de corriente O;. La segunda etapa es también un amplificador de entrada 
diferencial, pero su salida se toma asimétrica en el colector de Q;. Esta etapa está formada por Q, 
y Os, que están polarizados por la fuente de corriente O, Nótese que la conversión de diferencial a 
asimétrica, realizada por la segunda etapa, ocasiona una pérdida de ganancia de un factor de 2. En 
las secciones 6.5 y 6.6 se estudió un método más elaborado para lograr esta conversión; en este 
método interviene el uso del espejo de corriente como carga activa. 

Además de producir alguna ganancia de voltaje, la tercera etapa, formada por el transistor pnp 
Qh, realiza la esencial función de desplazar el nivel de cd de la señal. Por lo tanto, mientras que a 
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+15 V 


R,=20kN 
R =3 KN 


R, = 20 KQ R, = 2.3 KQ 


Q, 


Qs 


O Vo 


Rs=15.7k0 R=3k0 


-15 V 
Fig. 6.46 Circuito amplificador de varias etapas (ejemplo 6.4). 


la señal del colector de Q; no se le permita oscilar por debajo del voltaje en la base de O; (+10 V), la 
señal en el colector de Q, puede ser negativa (y positiva, por supuesto). De nuestro estudio de op 
amps en el capítulo 2 sabemos que el terminal de salida del op amp debe tener capacidad para 
alternancias positivas y negativas de voltaje. Por lo tanto, todo circuito op amp incluye una 
distribución para desplazamiento de nivel. Aun cuando el uso del transistor pnp complementario 
proporciona una solución sencilla al problema del desplazamiento de nivel, existen otras formas de 
desplazadores de nivel, una de las cuales se estudia en el capítulo 10. 

Por último, observamos que la etapa de salida consiste en un seguidor de emisor Q; y que 


idealmente el nivel de cd a la salida es cero volts (como se calculó en el ejemplo 6.3). 


EJEMPLO 6.4 


Utilice las cantidades de polarización de cd evaluadas en el ejemplo 6.3 y analice el circuito de la 
figura 6.46 para determinar la resistencia de entrada, la ganancia de voltaje y la resistencia de salida. 
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La resistencia diferencial de entrada Ry está dada por 
Ra= Tm trm 
Como Q, y Q, están cada uno operando a una corriente de emisor de 0.25 mA, se deduce que 


Fo =ra => E =100 Q 


Supongamos que f= 100; entonces 3 
Ta = ra= 101 x 100 = 10.1 kQ 


Entonces, Ria = 20.2 KQ. 


Para evaluar la ganancia de la primera spa primero hallamos la resistencia de entrada de la 
segunda etapa, Ra, 


Ra = Pus + Pas 
O, y Q; están operando cada uno a una corriente de emisor de 1 mA; entonces 
Faq =Trs5=250 
Ta =T, = 101 X 25 = 2.525 KQ l 
Por lo tanto, Rn = 5.05 KQ. Esta resistencia aparece entre los colectores de Q, y Q2, como se muestra 
en la figura 6.47. Así, la ganancia de la primera etapa será 


u Resistencia total en circuito de colector 
— Resistencia total en circuito de emisor 


AZ 


E [Ro/(R, + R} 


Fea tre 


— (5.05 k0//40kQ) _ 
2000 =22.4 V/V 


Fig. 3.47 Circuito equivalen- 
te para calcular la ganancia de 
la etapa de entrada del amplifi- 
cador de la figura 6.46. 
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Fig. 6.48 Circuito equivalen- 
te para calcular la ganancia de 
la segunda etapa del amplifica- 
dor de la figura 6.46. 


r 


En la figura 6.48 se ilustra un circuito equivalente para calcular la ganancia de la segunda etapa. 
Como se indica, el voltaje de entrada a la segunda etapa es el voltaje de salida de la primera etapa, va. 
También se muestra la resistencia R}, que es la resistencia de entrada de la tercera etapa formada por 
O,. El valor de R; se puede hallar al multiplicar la resistencia total del emisor de O, por 8 + 1: 


Ri =(8+ DIR, + ra) 


Como Q; está operando a una corriente de emisor de 1 mA, 


r=2=250 


Ra = 101 x 2,325 = 234.8 KQ 


Ahora podemos hallar la ganancia 4, de la segunda etapa como la razón entre la resistencia total 
del circuito de colector y la resistencia total del circuito de emisor: 


_ Ve (RyIRo) 
Tva Fea tes 


(G KO//234.8 KQ) _ _ 
0 59.2 VIV 


A, 


Para obtener la ganancia de la tercera etapa consultamos el circuito equivalente que se muestra 
en la figura 6.49, donde R, es la resistencia de entrada de la etapa de salida formada por Oz. Usando 
la regla de reflexión de resistencia, calculamos el valor de R; como 


Ri = (8+ Da + Ro) 


donde 


Ria = 101(5 + 3000) = 303.5 kQ 
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Fig. 6.49 Circuito equivalente para 
‚evaluar la ganancia de la tercera etapa 
del circuito amplificador de la figura 


6.46. 


Voz 


La ganancia de la tercera etapa está dada por 
-vs (Ry//Ris) 


MS T ark 


= _ (15.7 K9/303.5 KQ) __¿ 42 V/v 


2.325 KQ ` 


Finalmente, para obtener la ganancia A, de la etapa de salida consultamos el circuito equiva- 
lente de la figura 6.50 y escribimos —— 
Y" Rs 


4, E — = 
Voz Rs + res 


=—000__ x 
ET 


La ganancia total de voltaje del amplificador se puede obtener entonces como sigue: 


2e = 4144144 = 8513 V/V 


id 


o sea 78.6 dB. 
Yo Qs 
Fig. 6.50 Etapa de sa- 
Y, lida del circuito amplifi- 
cador de la figura 6.46. 
Rs 
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Para obtener la resistencia de salida R, “nos asimos” del terminal de salida de la figura 6.46 y 
miramos hacia atrás en el circuito. Por inspección, encontramos 
g R, = [Rollos + Rs(B+ DI] 
lo cual da R, = 152 Q. 


Ejercicio 
6.27 Utilice los resultados del ejemplo 6.4 para calcular la ganancia total de voltaje del amplificador de la figura 6.46 
cuando se conecta a una fuente que tieng una resistencia de 10 KQ y una carga de 1 KQ. 


Resp. 4943 V/V 


Análisis usando ganancias de corriente 


Hay un método alternativo para el análisis de amplificadores de varias etapas que puede ser un poco 
más fácil de ejecutar en algunos casos. El método hace uso de ganancias de corriente, o, más 
apropiadamente, factores de transmisión de corriente. En efecto, se rastrea la transmisión de la 
corriente de señal en todo el amplificador en cascada, evaluando todos los factores de transmisión 
de corriente en turno. .Ilustraremos el método usándolo para analizar el circuito amplificador del 
ejemplo precedente. 

En la figura 6.51 se ilustra el circuito amplificador preparado para análisis a pequeña señal. 
Hemos indicado en el diagrama de circuito las corrientes de señal en todas las ramas del circuito. 


:. 3,3% Circuito del amplificador de varias etapas de la figura 6.46, preparado para análisis a pequeña 
señal. Están a las corrientes de señal en todo el amplificador y las resistencias de entrada de las cuatro 
etapas. 
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También están indicadas las resistencias de entrada de las cuatro etapas del amplificador. Éstas 
deben evaluarse antes de iniciar el análisis siguiente. 

El propósito del análisis es determinar la ganancia total de voltaje (u,/v,). Hacia el final, . 
expresamos v, en términos de la corriente de señal del emisor de Qs, ies Y Vig en términos de la 
corriente de señal de entrada ¡,, como sigue: 


Uy F Reiles 
Via 7 Rai 


Entonces, la ganancia de voltaje se puede apresi en términos de la gannas d de corriente (iss/i) 
* como : 


Va Ra ù 


A continuación, expandimos la ganancia de corriente (i.g/i,) en términos de las corrientes de señal 
en todo el circuito como sigue: 


ies _ O O les ibs 
AX la Ln de o de 
l los la iy is is dia } 


Cada uno de los factores de transmisión de corriente del lado derecho es ganancia de corriente de 
un transistor o es la razón de un divisor de corriente. Por lo tanto, una ca ala ingur 6.51 hace 
. posible hallar estos factores por inspección, 


153 

iss = R; 

ia Rs+Ra 
lo = 

iş7 

157 R; 
is R+ Ra 
iss Za 

T 

lbs 

ls z (R, + R3) 


Estas razones se pueden evaluar fácilmente y sus valores usarse para eno la ganancia de 
voltaje. 

Con un poco de práctica es posible realizar este análisis muy rápidamente, de antemano 
marcando explícitamente las corrientes de señal en el diagrama del circuito. Sólo hay que “caminar” 
por el circuito, de entrada a salida, o viceversa, para determinar los factores de transmisión de 
corriente uno a la vez, como en una cadena. 
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PITT ROTOR 


CNA 


> 


Ejercicio 


A A A A A A A A RA A tl A A E A IO aa 


5 6.28 Utilice los valores de resistencia de entrada encontrados en el ejemplo 6.4 para evaluar los siete factores de 
transmisión de corriente, y de ellos la ganancia total de corriente y ganancia de voltaje. 


Resp.. Los factores de transmisión de corriente en el orden de su aparición son 101, 0.0492, 100, 0.0126, 100, 0.8879, 
100 A/A; la ganancia total de corriente es 55993 A/A; y la ganancia de voltaje es 8256 V/V. Este valor difiere ligeramente 
del encontrado en el lidad 6.4, debido a las NOIA hechas en el a pe EREA as E 


6.10 EJEMPLO DE SIMULACIÓN EN EL PROGRAMA SPICE 


Concluimos este capítulo presentando un ejemplo de simulación SPICE. Para ilustrar la utilidad de 
la simulación de un circuito, utilizamos un circuito relativamente complejo, es decir, un circuito 
con op amp, cuya polarización de cd se analizó en el ejemplo 6.3 y su operación de señal es el tema 
del ejemplo 6.4. 


EJEMPLO 6.5: SIMULACIÓN EN SPICE DE UN AMPLIFICADOR DE VARIAS 
ETAPAS 


En la figura 6.52 se muestran los circuitos de varias etapas con òp amp preparados para simulación 
SPICE. Observe la forma en que las señales diferenciales y de modo común se aplican [para más detalles, 
el lector puede consultar un libro apropiado sobre el programa SPICE, por ejemplo el de Roberts y Sedra 
(1997)]. En la simulación, suponemos que los transistores tienen Zs = 1.8 £A, 87= 100 y Var = 100 V. El 
archivo de entrada SPICE aparece en el apéndice D. Incluye dos comandos de petición de análisis: (1) 
un comando de punto de operación de cd que determina el punto de polarización de cd y los parámetros de 
modelo a pequeña señal de cada transistor, la potencia disipada en el amplificador, el voltaje de desnivel 
de salida y la corriente de polarización de entrada, y (2) un comando de barrido que determina la curva 
característica de transferencia a gran señal del amplificador, al hacer variar el valor de la señal diferencial 
de entrada entre —15 y +15 V en incrementos de 100 mV. Para el último análisis, el Voy de entrada de 
modo común se mantuvo en cero. 

Para asistir con los cálculos de polarización de cd, el archivo de entrada incluye una lista de 
estimados iniciales de algunos voltajes de nodo. Proporcionar esta información acelera la simula- 
ción y asegura convergencia, pero los algoritmos mejorados en las más recientes versiones del : 
SPICE han hecho innecesaria la necesidad de estimados iniciales. 

Los resultados del análisis de polarización de cd se resumen en la tabla 6.1, que muestra también 
los valores calculados usando análisis manual en el ejemplo 6.3. Recordemos que nuestro análisis 
manual hizo caso omiso del efecto de Early y supuso que 8 era muy grande. Con todo, observamos 
que el máximo error en el cálculo de corriente de polarización es de sólo 15%. Entonces, un rápido 
análisis manual usando aproximaciones burdas puede todavía dar resultados razonables para una 
estimación preliminar, y, desde luego, el análisis manual produce un gran conocimiento acerca de 
la operación del circuito. 

Además de las corrientes de polarización que aparecen en la tabla 6.1, el análisis del SPICE 
sobre el punto de operación muestra que la salida de desnivel de cd es 1.58 V, la corriente de 
polarización de entrada es 2.4 yA y que el circuito disipa alrededor de 0.3 W. 

La curva característica de transferencia a gran señal del amplificador se ilustra en la figura 
6.53(a). Observe que, como se esperaba, la región de alta ganancia está en las cercanías de O V. Sin 
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Vg = -15V 


Fig. 6.52 Circuito amplificador operacional para simulación del SPICE del ejemplo 6.5. Nótese que hemos 
analizado la polarización de cd de este circuito en el ejemplo 6.3, y sutoperación a pequeña señal en el ejemplo' 
6.4. Observe la forma en que V4 y Vem están aplicados y descritos en SPICE. Consulte el apéndice D para . 
ver la lista del archivo de entrada del SPICE. SR 5 


embargo, la resolución del eje de hilo de entrada es demasiado burda para dar mucha información 
acerca de los detalles de la región lineal. Por lo tanto, habiendo determinado la ubicación de la 
región lineal, ahora podemos pedir al SPICE dé una vista ampliada de su V3 de barrido entre —5 mV 
y +5 mV a incrementos de 10 V. El resultado se muestra en la figura 6.53(b). Observe que para 
valores de entrada menores de -2 mV, la salida permanece saturada en:—15 V. En la región entre 
-2 mV y aproximadamente +1 mV, el nivel de salida cambia de -15 V a alrededor de +10 V de 
modo lineal. Entonces, la alternancia de voltaje de salida para este amplificador es entre -15 V y 
+10 V, un intervalo más bien asimétrico. Se puede obtener una estimación aproximada de la 
ganancia del amplificador a partir de las extremidades de la región lineal como [10 — (-15)] 
V/3 mV = 8.33 x 10° V/V. También observamos de la figura 6.53(b) que el amplificador tiene un 
voltaje de desnivel de entrada Vos de 180 uV. Esto corresponde a la cifra antes mencionada para 
el voltaje de desnivel de salida de 1.58 V (es decir, 180 yV x 8.33 x 10?=1.58 V). Debemos destacar 
que este voltaje de desnivel es inherente en el diseño y no es el resultado .de id de 
componentes o dispositivo; así, suele recibir el nombre-de desnivel sistemático. : 
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Tabla 6.1 CORRIENTES DEL COLECTOR CD 
DEL CIRCUITO AMPLIFICADOR 
OPERACIONAL MOSTRADO EN 

A "LA FIGURA 6.52, EXPRESADO 

o EN mA, CALCULADO CON ANÁLISIS 

MANUAL (EJEMPLO 6.3) Y POR SPICE. 


E Análisis Porcentaje 


` Transistor manual Spice de error 
Qı 0.25 . 0.266 —6.0 
Q 0.25 0.266 -6.0 
O, o5, ` 0.537 6.9 
Qs La AO 1.17 -14.5 
o Ds 1.0 1.13 -11.5 
Qs 2.0 2.33 -14.2 
O; 1.0 1.15 -13.0 
Qs 5.0 5.48 -8.8 
Qs 0.5 0.47 +6.4 


Tabla 6.2 COMPARACIÓN DE LOS RESULTADOS DEL ANÁLISIS MANUAL USANDO 
SPICE DEL AMPLIFICADOR OPERACIONAL MOSTRADO EN LA FIGURA 


* 6.52 (EJEMPLOS 6.3 Y 6.4). 
Parámetro Unidades Análisis manual Spice 
Voltaje de desnivel aplicado a la salida Vv 0 1.58 
x . Voltaje de desnivel aplicado a la entrada NA ; 0 180.0 
Polarización de corrientes de entrada uA . 2.5 2.43 
m Disipación de corriente estable 2. mW 262.5 292 
Ganancia de voltaje diferencial KVÝV ` + 8.513 8.852 
Resistencia de entrada diferencial KQ 20.1 21.14 
Resistencia de salida Q 152 133.7 
Intervalo de entrada en modo común vo -13.6a +10.0 -14.2 a +9.5 
* sOscilación del voltaje de salida v — -15.0 a +10.0 


poi Cuando el 'op amp está operando en un circuito real, se utiliza retroalimentación negativa 
-ai (véanse los capítulos 2, 8 y 10) y el voltaje de cd de salida se estabiliza en cero. Por lo tanto, para 
ná el propósito de analizar la operación a pequeña señal del circuito de op amp, polarizamos el circuito 
si para forzar la operación a este nivel de voltaje de salida. Esto se puede hacer fácilmente al aplicar 
3; el negativo del Vos a la:entrada. Superpuestas a esta entrada de cd, también aplicamos una señal de 
ca de 1 V para calcular la ganancia, resistencia de entrada, etcétera. El lector no debe alarmarse 
acerca de esta gran amplitud; el SPICE encuentra primero el circuito equivalente a pequeña señal 
y luego analiza este circuito lineal. Por supuesto que este análisis se puede hacer con cualquier 
amplitud de señal. Se requirieron tanto un análisis de función de transferencia como un análisis de 
ca (véase la lista en el apéndice D). 
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E wV 


VaV) 


(a) 


Vo (V) 


E — _— - ———- _— i ; Va (mV) 
¿a 30 40 -2.0 0.0 2.0 40 - 

(0) A ne 
Fig. 6.53 (a) Curva característica diferencial de transferencia a gran señal del amplificador operacional 
que se ilustra en la figura 6.52. El voltaje Vcm de modo común de entrada está ajustado a cero. (b) Vista 
ampliada de la región de alta ganancia de la curva característica de transferencia. 
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Vo (V) 


10V 


ov 


~10 V 


-20 V 


A: IO S T Pe gec ira d E SN i Vem (V) 
-15 -10 -5 0 5 10 15 
o V(1,7) a V(9,6) 


(b) 


Fig. 6.54 . (a) Curva característica de transferencia de cd de modo común a gran señal, del amplificador 

BJT que se ilustra en la figura 6.52. Un voltaje de desnivel diferencial de entrada de -180 4V se aplica a la 

entrada del amplificador para evitar saturación prematura. (b) Efecto del voltaje Vcm de entrada de modo 

: común sobre la linealidad de la etapa de entrada del amplificador operacional que se ilustra en la figura 6.52. 

E Ahí mostramos los voltajes entre base y colector de Q; y Q3 como función de Vem. La primera etapa del 

«*, amplificador sale de la región activa cuando la unión entre base y colector, ya sea de O, o Q3, se polariza 
directamente. 


575 


RESUMEN 563 


Los resultados de la simulación dan un valor de ganancia de voltaje de 8.852 x 10* V/V y una 
resistencia de entrada de 21.14 KQ. Éstos y otros parámetros calculados por el SPICE aparecen en 
una lista en la tabla 6.2 junto con los correspondientes resultados del análisis manual ejecutado en el 
ejemplo 6.4. Por limitaciones de espacio, no continuaremos más con otros aspectos de este circuito 
excepto para el intervalo de entrada de modo común. Éste se determinó al efectuar un barrido de 
cd del voltaje de entrada de modo común Vem en el intervalo de —15 a +15 V (que son los voltajes 
de alimentación) mientras se mantiene V¿ en —Vos=-—180 uV. La gráfica resultante de V, se muestra 
en la figura 6.54(a), de.la cual encontramos que el amplificador se comporta linealmente sobre el 
intervalo Vem de -14.2 V a +9.5 V, que debe por lo tanto ser el intervalo de entrada de modo común. 
En el ejemplo 6.3, observamos que el límite superior del intervalo está determinado por Q, y Q> 
saturados, mientras que el límite inferior está determinado por O; saturado. Para verificar esta 
aseveración, solicitamos al SPICE graficar los valores de los voltajes entre colector y base de estos 
dispositivos contra el voltaje de entrada de modo común. Los resultados se muestran en la figura 
6.54(b), de la cual observamos que nuestra aseveración es correcta. 


El ejemplo precedente demuestra el poder de simulación de circuitos. Una vez que el diseñador tenga a 
la mano estimaciones de primer orden de la operación de un circuito y una comprensión básica de su 
operación, el SPICE puede usarse-con gran ventaja: verifica que el circuito opere aproximadamente 
como se espera; proporciona valores mucho más precisos de los parámetros de operación utilizando 
modelos de dispositivo que pueden ser tan complejos como se desee (y como justifique la aplicación); 
y quizá, lo más importante de todo, el SPICE permite al diseñador experimentar con el circuito con el 
objeto de adquirir más conocimiento de su operación y por ello tener capacidad de afinar el diseño, todo 
esto'antes de la fabricación del circuito. Urgimos al lector a probar simulaciones con el SPICE, de algunos 


de los circuitos que aparecen en los problemas de fin de capítulo. 


Resumen 


EN El par diferencial es el elemento de construcción más im- 
portante en el diseño de circuitos integrados (IC) analógicos. La 


etapa de entrada de todo op amp es un amplificador diferencial. 


El Los amplificadores diferenciales se diseñan usando dispo- 
sitivos como los BJT, JFET, MOSFET o MESFET de GaAs. 
Los FET ofrecen la ventaja de una muy pequeña corriente de 
polarización de entrada y una muy elevada resistencia de en- 
trada. Los BJT proporcionan menores voltajes de desnivel de 
entrada y ancho de banda más grande. Los de GaAs producen 
los anchos de banda más grandes. 


3 Elamplificador diferencial tiene alto diferencial de ganan- 
cia y baja ganancia de modo común; la razón del factor de 
rechazo de modo común usualmente se expresa en decibeles. 


Y En el par diferencial de BJT, un voltaje diferencial de 
entrada de unos 100 mV es suficiente para dirigir la corriente 
de polarización completamente a un lado del par. 


l Para señales diferenciales de entrada, la operación del 

iplificador diferencial se puede analizar usando el semicir- 
cuito. diferencial. La ganancia de modo común en resistencia 
de entrada se puede obtener del semicircuito de modo común. 


BB - Para obtener baja ganancia de modo común y, por lo tanto, 
alto factor de rechazo de modo común, la fuente de corriente 
de polarización debe diseñarse para tener una elevada resisten- 
cia de salida. 


HE Unalto factor de rechazo de modo común selogra al tomar ` 
la salida diferencialmente y al asegurar un alto grado de 
acoplamiento entre los dos lados del amplificador diferencial. 


E Los desequilibrios entre los dos lados del amplificador 
diferencial dan lugar a un voltaje de desnivel de salida y, en 
amplificadores BJT, una corriente de desnivel de entrada. 


SE La polarización en circuitos integrados (IC) analógicos 
está basada en el uso de fuentes de corriente constante. El 
circuito básico de espejo de corriente con BJT experimenta 
dependencia cn la [ de transistores y tiene una resistencia de 
salida relativamente baja. La dependencia de la 8 se puede re- 
ducir, y la resistencia de salida se puede aumentar, median- 
te circuitos espejo más. elaborados. No existe A de 
la 8 en espejos MOS. 


El El amplificador diferencial que utiliza una carga activa de 
espejo de corriente es un circuito que goza de preferencia para 
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el diseño: de circuitos integrados bipolares y analógicos con 
MOS. f i - 


La configuración en cascodo está formada por un transistor 
conectado en emisor común (o fuente común) seguido por un 
transistor de base común (o compuerta común). Ofrece una 
resistencia de salida aumentada (aproximadamente fr, para los 
. BJT y (gao), para los MOSFET) y un ancho de banda más 
grande (capítulo 7). 


i La tecnología BiCMOS hace posible que el diseñador 


combine la alta gm, la capacidad para alta frecuencia y la 
facilidad de acoplamiento de dispositivos, en transistores bipo- 

' lares con infinita resistencia de entrada y excelentes caracterís- 
ticas de conmutación de transistores MOS. 
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PROBLEMAS 


Sección 6.1: E! par diferencia! BJT 


8.1 Para el amplificador diferencial de la figura 6.2(a) sea 


I=1 mA, Vec = 5V, Uem= 2 V, R¿=3kQ y B= 100. 
Suponga que los BJT tienen vgg = 0.7 V a iç = 1 mA. 
Encuentre el voltaje en los emisores y en las salidas. 
6.2 Para el circuito de la figura 6.2(b) con una entrada de 
+1 V como se indica, y con Z= 1 mA, Vec=5 V,Re= 
3kQ y $= 100, encuentre el voltaje en los emisores y 


BB La tecnología MESFET de GaAs ofrece muy altas fre- 
cuencias de operación. El desafío más grande en el diseño de 
amplificadores GaAs es para reducir al mínimo los efectos 
de su baja resistencia de salida. La autoelevación y la cone- 
xión en cascodo son dos técnicas que con frecuencia se 
utilizan para este propósito. 


E Un amplificador de varias etapas suele estar formado por 
una etapa de entrada que tiene alta resistencia de entrada y, 
si es diferencial, un alto factor de rechazo de modo común, 
una o más etapas intermedias para obtener la mayor parte de 
la ganancia, y una etapa de salida que presenta baja resisten- 
cia de salida. Al analizar un amplificador de varias etapas, 
debe tomarse en cuenta el efecto de carga de cada etapa sobre 
la que le precede. 


H. S. Lee, “Analog design”, capítulo 8 en BiCMOS Techno- 
logy and Applications, A. R. Alvarez, editor, Kluwer 
Academic Publishers, Boston, Mass., 1989. 


K. W. Martin, “Ultra-high-speed GaAs analog circuits, systems, 
and design methodologies”, reporte interno, Universidad de 
Califormia, Los Angeles, febrero de 1990. 
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G. W. Roberts y A. S. Sedra, SPICE, Oxford University 
Press, Nueva York, 1997. 


C. Tamazou y D. Haigh, “Gallium arsenide analogue inte- 
grated circuit design techniques”, capítulo 8 en Analog 
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F. J. Lidgey y D. G. Haigh, editores, Peter Peregrinus 
Ltd., Londres, 1990. 


los voltajes de colector. Suponga que los BJT tienen 
UBE 7 0.7 Vaic= 1 mA. 
6.3 Repita el ejercicio 6.1 (página 490) para una entrada 
de —0.3 V. ¡ 
5.4 Para el amplificador diferencial con BJT de la figura 
6.1, encuentre el valor de la señal diferencial de entra- 
- + da, ug; — Vm, que hace ig; = 0.801. 
D6.5 Considere el amplificador diferencial de la figura 6.1 
. y que la 8 del BJT sea muy grande: 


VR = 3.64 V 


Fig. P6.11 


. (@ 


6.6 


56.7 


- (b) 


(a) ¿Cuál es la máxima señal de entrada de modo 
común que se puede aplicar mientras los BJT 
permanezcan cómodamente en la región activa 
con. Uca = 0? 

Si una señal de diferencia de entrada se aplica, y 
es suficientemente grande para dirigir por entero 
la corriente a un lado del par, ¿cuál es el cambio 
en voltaje en cada colector (a partir de la condi- 
ción para la que v4 = 0)? 

Si la fuente de alimentación Vec disponible es 
5 V, ¿qué valor de [R¿ debe seleccionar el lector 
para permitir una señal de entrada de modo co- 
mún de +3 V? 

Para el valor de ZR¿ encontrado en (c), seleccione 
valores para Jy para Rc. Utilice el máximo valor 
posible para / sujeta a la restricción de que la 
corriente de base de cada transistor (cuando I se 
divide igualmente) no debe exceder de 2 A. Sea 
B=100.. l 

Para tener idea de la posibilidad de la distorsión no 
lineal que resulta de grandes señales diferenciales de 
entrada, aplicadas al amplificador diferencial de la 
figura 6.1, evalúe el cambio normalizado en la co- 
Ala _ in- W2) 
I = Il 

les de entrada vg de 5, 10, 20, 30 y 40 mV. Elabore 


(c) 


triente ig, para señales diferencia- 


una tabla de la razón 


A ig! 1 ) 
, que represente la ga- 
Va 
nancia del par diferencial, contra v4. Comente sobre 
la linealidad del par diferencial como amplificador. 


Diseñe el circuito de la figura 6.1 para obtener un 
voltaje diferencial de salida (entre los dos colectores) 
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de 1 V cuando la señal diferencial de entrada sea de 
15 mV. Se dispone de una fuente de corriente de 2 mA 
y una fuente positiva de +10 V. ¿Cuál es el máximo 
posible voltaje de entrada de modo común para el que 
la operación es como se pide? Suponga quea =1. 
Uno de los resultados intermedios de que se dispone, 
en el diseño del circuito amplificador diferencial bá- 
sico de la figura 6.1, es entre el valor de la ganancia 
de voltaje y el intervalo de voltaje de entrada de modo 
común. El propósito de este proplena es demostrar 
este resultado. 

(a) Utilice las ecuaciones (6.7) y (6.8) para obtener 
icı € iœ correspondientes a una señal diferencial 
de entrada de 5 mV (es decir, Up, — Um = $ mV). ' 
Suponga que Ses muy alta. Encuentre la diferen- 
cia resultante de voltaje entre los dos colectores 
(vc — vci), y divida este valor entre 5 mV para 
obtener la ganancia de voltaje en términos de 
(IR¿). 

Encuentre el máximo valor permitido para Ucm 
(figura 6.2a) mientras los transistores permane- 
cen cómodamente en.el modo activo con Ucg = 
0. Exprese este máximo en términos de Vcc y la 
ganancia, y por lo tanto demuestre que para 
un valor dado de Vcc, cuanto más alta sea la 
ganancia alcanzada menor será el intervalo de 
modo común. Utilice esta expresión para hallar 
UcMlmix Correspondiente a una magnitud de ga- 
nancia de 100, 200, 300 y 400 V/V. Para cada 
valor, también dé el valor requerido de IR¿ y 
el valor de Rc para J= 1 mA. 

Para el circuito de la figura 6.1, suponiendo & = 1 e 
IR¿ =-5 V, utilice las ecuaciones (6.7) y (6.8) para 
hallar ic; € ic» y de esto determine Y, = Vez — Vei 
para señales diferenciales de entrada Uy = Ugi — Upa 
de 5 mV, 10 mV, 15 mV, 20 mV, 25 mV, 30 mV, 35 
mV y 40 mV. Trace una gráfica de v, contra va, y de 
aquí comente sobre la linealidad del amplificador. 
Como otra forma de visualizar la linealidad, determi- 
ne la ganancia (v./vg) contra va. Comente sobre la 
gráfica resultante. 

En un amplificador diferencial que utiliza una fuente 
de corriente de polarización de emisor de 6 mA, los 
dos BJT no están acoplados. En lugar de esto, uno de 
ellos tiene 11 veces el área de unión de emisor que el 
otro. Para una señal “diferencial de entrada de cero 
volts, ¿en qué se convierten las corrientes de colector? 
¿Cuál entrada de diferencia se necesita para igualar 
las corrientes de colector? Suponga a = 1. 

En la figura P6.11 se ilustra un inversor lógico basado 
en el par diferencial. Ahí, O, y Qz forman el par 
diferencial, mientras que Q; es un seguidor de emisor 


(b) 
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que realiza dos funciones: desplaza el nivel del voltaje 
de salida para hacer Voy y Vo, centrados en el volta- 
je de referencia Va, haciendo posible así que una 
compuerta excite la otra (este punto se explicará en 
detalle en el capítulo 14), y proporciona al inversor 
una baja resistencia de salida. Todos los transistores 
tienen Vaz = 0.7 V a Iç = 1 mA y tienen P= 100. 

(a) Para v suficientemente baja para que Q; esté en 
corte, encuentre el valor del voltaje de salida vo. 
Éste es Voy. 

Para y, suficientemente alto para que Q; trans- 
porte toda la corriente Z, encuentre el voltaje de 
salida vo. Éste es Voz. 

Determine el valor de v; que resulte en que Q; 
conduzca 1% de Z. Éste se puede tomar como Vz. 
Determine el valor de v, que resulte en que Q; 
conduzca 99% de I. Éste se puede tomar como 
Vir 

Dibuje, y claramente marquelos puntos de infle- 
xión de la curva característica de transferencia de 
voltaje del inversor. Calcule los valores de los 
márgenes de ruido NM y NM,. Observe la jui- 
ciosa selección del valor del voltaje de refe- 
rencia Va. 


(b) 


(c) 
(d) 


(e) 


Sección 6.2: Operación del amplificador 
diferencial BJT a pequeña señal 


6.12 


D6.13 


6.14 


6.15 


Un amplificador diferencial BJT utiliza una corriente 
de polarización de 200 pA. ¿Cuál es el valor de gm de 
cada dispositivo? Si 8 = 200, ¿cuál es la resistencia 
de entrada diferencial? 

Diseñe el circuito amplificador diferencial básico con 
BJT de la figura 6.4 para obtener una resistencia dife- 
rencial de entrada de por lo menos 10 kQ y una 
ganancia diferencial de voltaje (con la salida tomada 
entre los dos colectores) de 200 V/V. La 2 del transis- 
tor está especificada a ser por lo menos 100. La fuente 
de alimentación disponible es de 10 V. 
Para un amplificador diferencial al que se aplica una 
señal de diferencia total de 5 mV, ¿cuál es la señal 
equivalente a su correspondiente semicircuito de emi- 
sor común? Si la fuente de corriente de emisor es de 
50 yA, ¿cuál es r, del semicircuito? Para una resisten- 
cia de carga de 20 kQ en cada colector, ¿cuál es la 
ganancia del semicircuito? ¿Qué magnitud de voltaje 
de salida de señal esperaría el lector en cada colector? 
Un amplificador diferencial con BJT está polarizado 
desde una fuente de corriente constante de 2 mA e 
incluye un resistor de 100 Q en cada emisor. Los 
colectores están conectados a Vcc a través de resisto- 


Fig. P6.18 


D6.16 


6.17 


6.18 


6.19 


res de 5 kQ. Se aplica una señal diferencial de entrada 
de 0.1 V entre las dos bases. 
(a) Encuentre la corriente de señal en los emisores 
(ie) y el voltaje de señal us. para cada BJT. 
(b) ¿Cuál es la corriente total de emisor en cada BJT? 
(c) ¿Cuál es el voltaje de señal en.cada colector? 
Suponga a = 1. . 
(d) ¿Cuál es la ganancia de voltaje obtenida cuando 
la salida se toma entre los dos colectores? 
Diseñe un amplificador diferencial con BJT para am- 
plificar una señal diferencial de entrada de 0.2 V y 
“proporcionar una señal diferencial de salida de 4 V. 
Para asegurar linealidad adecuada, se requiere limitar 
la amplitud de señal en cada unión entre base y emisor 
a un máximo de 5 mV. Otro requisito de diseño es que 
la resistencia diferencial de entrada sea por lo menos 
80 kQ. Los BJT disponibles están especificados para 
tener 6 > 200. Dé la configuración del circuito y 
especifique los valores de todos sus componentes. 
Un amplificador diferencial en particular opera desde 
una fuente de corriente de emisor cuya resistencia 
de salida es 1 MQ. ¿Cuál resistencia está relacionada 
con cada uno de los semicircuitos de modo común? 
Para resistores de colector de 20 KQ, ¿cuál es la 
ganancia resultante de modo común? 
Encuentre la ganancia de voltaje y la resistencia de 
entrada del amplificador que se muestra en la figura" 
P6.18 suponiendo 8 = 100. 
Encuentre la ganancia de voltaje y resistencia de 
entrada del amplificador de la figura P6.19 suponien- 


do que 8 = 100. 
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+15 V (b) Para ug, = Um = Ucm, encuentre la magnitud de 
f la ganancia de emisor común, |vo/Vcml.- 
(c) Calcule el factor de rechazo de modo común. 
(d) Si ug, =0.1 sen 27 x 601 + 0.005 sen 27 x 1000r, 
volts, um = 0.1 sen 27r x 601 — 0.005 sen 27 x 
1000r, volts, encuentre vo. 

6.22 Para el amplificador diferencial que se muestra en la 
figura P6.22, identifique y dibuje el semicircuito di- 
ferencial y el semicircuito de modo común. Encuentre 

` la ganancia diferencial, la resistencia diferencial de 
entrada, la ganancia de modo común y la resistencia 
de entrada de modo común. Para-estos transistores, 
f=100 y Y, = 100 V. 3 

6.23 Considere el circuito diferencial básico en que los 

Fig. P6.19 ER aas y transistores tienen 8 = 200 y V, = 200 V, con 1 = 0.5 
mA, R= 1 MQ y R¿= 20 kQ. Encuentre: 

(a) la ganancia diferencial a una salida asimétrica. 

(b) la ganancia diferencial a una salida diferencial, 

(c) la resistencia diferencial de entrada, 

(d) la ganancia de modo común a una salida asimé- 
trica, y 

(e) la ganancia de modo común a una salida diferen- 
cial. 

6.24 En un circuito amplificador diferencial semejante al 
que se muestra en la figura 6.11(a), el generador de 
corriente representado por 7y R consta de un transistor 

* simple de emisor común que opera a 100 uA. Para 
este transistor, y los utilizados en el par diferencial, 
V,¿=200 V y r,= 10f8r,, con p= 50. ¿Cuál resistencia 
de entrada de modo común aplicaría? 


Fig. P6.20 ' +5 V 


6.20 Deduzca una expresión para la ganancia de voltaje a 
pequeña señal u,/v; del circuito que se muestra en la 
figura P6.20 en dos formas diferentes: 

(a) como amplificador diferencial, 

(b) como una cascada O, de una etapa de colector 
común y Q: de una etapa de base común. 

Suponga que los BJT están acoplados y tienen ganan- 

cia de corriente œ. Verifique que ambos métodos 

llevan al mismo resultado. 

6.21 El circuito amplificador diferencial de la figura P6.21 
utiliza un resistor conectado al negativo de la fuente 
de alimentación para establecer la corriente J de pola- 
rización. : 

(a) Para vg; = Ug/2 y Um = —ual2, donde vg es una 
pequeña señal con promedio cero, encuentre la 
magnitud de la ganancia diferencial, juo /va]. rig. P6.21 
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+15V 


Fig. P6.22 


D6.25 


D*6.26 


Se requiere diseñar un amplificador diferencial para 
proporcionar la máxima señal posible a un par de 
resistencias de carga de 10 kQ. La señal diferencial 


de entrada es una senoide de 5 mV de amplitud pico 


y se aplica a un terminal de entrada mientras el otro 
terminal de entrada está a tierra. La fuente de alimen- 
tación de que se dispone es de 10 V. Para determinar 
la corriente de polarización requerida, Z, deduzca una 
expresión para hallar el voltaje total de cada uno de 
los colectores en términos de Vcc e Zen presencia de la 
señal de entrada. Luego aplique la condición de que 
ambos transistores deben permanecer bastante fuera 
de saturación con un mínimo Ugg de aproximadamen- 


te 0 V. De este modo determine el valor necesario de 4. 


Para este diseño, ¿cuál es la amplitud del voltaje de 
señal obtenido entre los dos colectores? Suponga œ 
=1. z 

Diseñe un amplificador diferencial con BJT que pro- 
duzca dos salidas asimétricas (en los colectores). El 
amplificador debe tener una ganancia diferencial 


(para cada una de las dos salidas) de por lo menos 100 ` 


V/V, una resistencia diferencial de entrada > 10 KQ, y 
una ganancia de modo común (para cada una de las 
dos salidas) no mayor de 0.1 V/V. Utilice una fuente 
de corriente de 2 mA para polarización. Dé el circuito 
completo con valores de componentes y fuentes de 
alimentación apropiadas que tomen en cuenta la osci- 
lación de +2 V en cada colector. Especifique el mini- 
mo valor que debe tener la resistencia de salida de la 
fuente de corriente de polarización. Los BJT disponi- 
bles tienen 82 100. ¿Cuál es el valor de la resistencia 


6.27 


-6.28 


de entrada de modo común cuando la fuente de pola- 
rización tiene la mínima resistencia aceptable? 
Cuando la salida de un amplificador diferencial con 
BJT se toma diferencialmente, su factor de rechazo de 
modo común se encuentra a 40 dB más alto que 
cuando la salida se toma asimétrica. Si la única fuente 
de ganancia de modo común cuando la salida se toma 
diferencialmente es el desequilibrio en resistencias de 
colector, ¿cuál debe ser este desequilibrio (en porcen- 
taje)? 

En un amplificador diferencial BJT en particular, un 
error de producción resulta en que uno de los transis- 
tores tenga un área de unión entre emisor y base que 
es el doble que la del otro. Con las entradas a tierra, 
¿cómo se dividiria la corriente de polarización de 
emisor entre los dos transistores? Si la resistencia 
de salida de la fuente de corriente es 1 MQ y la. 
resistencia de cada colector (Rc) es 12 KQ, encuentre 
la ganancia de modo común obtenida cuando la salida 


. se toma diferencialmente. Suponga a = 1. 


Sección 6.3: Otras características no ideales 
dei amplificador diferencial 


6.29 


Un amplificador diferencial que utiliza una fuente de 
polarización de emisor de 400 pA emplea dos transis- 
tores bien acoplados, pero con resistores de carga del 
colector que están desequilibrados en 10%. ¿Cuál es 
el voltaje de desnivel de entrada requerido para redu- 
cir el voltaje diferencial de salida a cero? 


Fig. P6.35 


6.30 


6.31 


6.32 


*6.33 


6.34 


6.35 


Un amplificador diferencial que utiliza una fuente de 
polarización de emisor de 400 A emplea dos transis- 
tores cuyas corrientes de escala Zç difieren en 10%. Si 


los dos resistores de colector están bien acoplados, ES 


encuentre el voltaje de desnivel de entrada resultante. 
Modifique la ecuación (6.49) para el caso de un am- 
plificador diferencial que tenga una resistencia Rg 
conectada en el emisor de cada transistor. Sea 7 la 
fuente de corriente de polarización. 

Un amplificador diferencial utiliza dos transistores 
cuyos valores de Bson $, y £. Si todo lo demás está 


.acoplado, demuestre que el voltaje de desnivel de 


entrada es aproximadamente Vy E = z} Evalúe 


Bi & 
Vos para fi, = 100 y & = 200. 
Un amplificador diferencial utiliza dos transistores 
que tienen valores de V4 de 100 V y 300 V. Si todo 
lo demás está bien acoplado, encuentre el voltaje de 
desnivel de entrada resultante. Suponga que los dos 
transistores están diseñados para ser polarizados a un 
Vcg de alrededor de 10 V. 
Un amplificador diferencial es alimentado de un 
modo balanceado o de doble efecto (también llamado 
push-pull), siendo R, la resistencia de fuente en serie 
con cada base. Demuestre que un desequilibrio AR, 
entre los valores de las dos resistencias de fuente da 
lugar a un voltaje de desnivel de entrada de aproxima- 
damente (1/28) AR,. 
En un método para “corrección de desnivel” intervie- 
ne el ajuste de los valores de Rc; y Rc», para reducir 
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el voltaje diferencial de salida a cero cuando ambos 
terminales de entrada están a tierra. Esta invalidación 
de desnivel se logra al utilizar un potenciómetro en el 
circuito de colector, como se muestra en la figura 
P6.35. Deseamos hallar el ajuste del potenciómetro, 
representado por la fracción x de su valor conectado 
en serie con Rci, que se requiere para invalidar el 
voltaje de desnivel de salida que resulte de: 
(a) Rc, es 5% más alto del nominal y Ro 5% más 
bajo que el nominal. e 
(b) Qi tiene un área 10% mayor que la de Q. - ` 
Un amplificador diferencial, para el que la corriente 
total de polarización de emisor es 400 pA, utiliza 
transistores para los que 8 está especificada para estar 
entre 80 y 200. ¿Cuál es la corriente de polarización 
de entrada máxima posible? ¿y la corriente de polari- 
zación de entrada mínima posible? ¿y la corriente de 
desnivel de entrada máxima posible? 
Un amplificador diferencial con BJT, que opera a una 


corriente de polarización de 500 uA, utiliza resistores 


**6.38 


de colector de 27 KQ (cada uno) conectados a tina 
fuente de +15 V. La fuente de corriente de emisor 
emplea un BJT cuyo voltaje de emisor es —5 V. ¿Cuá- 
les son los límites positivo y negativo del intervalo de 
entrada de modo común del amplificador, para señales 
diferenciales de <20 mV de amplitud pico, aplicados 
en forma balanceada o de doble efecto? i 
En un amplificador diferencial BJT en particular, un 
error de producción resulta en que uno de los transis- 
tores tiene un área de unión entre emisor y base del 
doble de la del otro. Con ambas entradas a tierra, 
encuentre la corriente en cada uno de los dos transis- 
tores y, de aquí, el voltaje de desnivel de cd a la salida, 
suponiendo que las resistencias de colector son igua- 
les. Utilice análisis a pequeña señal para hallar el 
voltaje de entrada que restablecería el balance de 
corriente al par diferencial. Repita usando análisis a 
gran señal y compare resultados. También encuentre 
las corrientes de desnivel y de polarización de entrada 
suponiendo una J= 0.1 mA y $, = f£,= 100. 


Sección 6.4: Polarización en circuitos 
integrados con BJT 


6.39 


El circuito de la figura P6.39 proporciona una corrien- 


* te constante Jo mientras el circuito al cual el colector 


está conectado mantenga el BJT en el modo activo. 


- Demuestre que 


Vo ARMAR, + Rd] -Vse 


0 RH(RUIRIMB+D 
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Vcc 
Y = 
cC 2Re 
i | i que es independiente de Vpr. ¿Cuál debe ser la rela- 
a F ción de Rg con R, y R}? Para Vcc = 15 V, y suponiendo 
l y 4 a = 1 y Vgg = 0.7 V, diseñe el circuito para obtener 
f una corriente de salida de 1 mA. ¿Cuál es el mínimo 
voltaje que se puede aplicar al colector de Q3? 
*6.41 Para el circuito de la figura P6.41, suponga que R es 
: . relativamente pequeña y el transistor está operando en 
R R ; : la región activa. Demuestre que al seleccionar R = 
$ Er 1/Zm, Uce se mantiene constante para pequeños cam- 
- : bios en 7. a ` 
= => D6.42 Para el circuito de la figura P6.42, encuentre el valor 
4 de R que resultará en Jọ = 1 mA. ¿Cuál es el máximo 
Fig. P6.39 voltaje que se puede aplicar al colector? Suponga 
[Vaz] = 0.7 V. 
6.43 Los transistores Q,, Qz y Qs del circuito de la figura 
. P6.43 tienen áreas de unión entre emisor y base con 
Vec - 
| 
R; | yo 
Qi Q; 
Q 
Re 
R 
z ao, +5 V 
Fig. P6.40 
R 
D*6.40 Para el circuito de la figura P6.40, suponiendo que 
todos los transistores son idénticos con ĝ infinita, 
obtenga una expresión para hallar la corriente de 
salida Jọ, y demuestre que al seleccionar =— 
E I 
tc 


R=R 


y mantener la misma corriente en cada unión, la 
corriente Io será Fig. PS.42 


Qı Q2 


Q3 


-VEE 


Fig. P6.43 


Cb) 


D6.44 


una relación de 1:2:3, respectivamente, y sus valores 

de 8 son muy grandes. ; 

(a) Si Q, está conectado como diodo y alimenta- 

do con una fuente de corriente de 1 mA, ¿cuáles 

corrientes resultan en los colectores de O, y Q3, 

suponiendo que los voltajes de colector son tales 

que se mantiene la operación en modo activo? 

Repita para Q, conectado como diodo y alimen- 

tado con una fuente de corriente de 1-mA. 

(c) Repita con Q; conectado como diodo y alimen- 
tado con una fuente de corriente de 1 mA, 

Dé el circuito para la versión pnp del circuito básico 

de espejo de corriente de la figura 6.15. Si 8 del 


` transistor pnp es 20, ¿cuál es la ganancia de corriente 


*6.45 


DE.45 


D6.47 


(o razón de transferencia) Joler, si se desprecia el 

efecto de Early? 

Considere el circuito básico de espejo de corriente de 

la figura 6.15' en el caso Veg = 0 V, y que los BJT 

tengan $= 100 y Y, = 100 V. 

(a) Demuestre que el circuito de la figura P6.45 
modela la salida del espejo para Vo È 0.7 V (la 
región activa para Q3). 

(b) Encuentre Io para Iger = 100 A y Vo= (1) 1 V, 

> (11) 5 V, (ii) 15, V. - 

Considere el espejo de corriente básico de la figura 

6.15 para el caso en que la unión entre emisor y base 

de Q; tiene n veces el área de la de O). Obtenga una 

expresión para la razón de transferencia de corriente 

Io'lęgr, suponiendo una £ finita pero despreciando el 

efecto Early. ¿Cuál es el máximo valor de n que 

asegure que la corriente de salida se encuentre dentro 

de 5% de su valor nominal de nIggr? Suponga 8= 100. 

Si se supone una ĝ grande y un transistor Ugg de 0.7 V 

a una corriente de 1 mA, diseñe el circuito de la 

figura 6.17 para proporcionar una corriente de salida 

de 0.5 mA. La fuente de alimentación disponible es 
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de 15 V. Si V; del BJT es de 80 V, ¿cuál es el porcen- 
taje de cambio en Zo obtenido a medida que Vo se haga 
variar en el intervalo de 1 a 15 V? ` 

Utilizando una fuente de +5 V, diseñe una versión pnp 
de la fuente simple de corriente de la figura 6.17. La 
fuente de corriente debe alimentar una corriente de 


` 0.2 mA. Suponga que los transistores pnp disponibles 


tienen una ĝ eleyada y un Ugg de 0.7 V a iç = 1 mA. 
¿Cuál es el máximo valor posible de resistencia de 


: carga al que esta fuente de corriente se puede conec-- 


D6.49 


D6.50 


*6.51 


6.52 


D6.53 


*6.54 


er 2/8 nE 


tar? (El otro terminal de la carga debe estar a tierra.) 
Mediante el uso de una simple extensión de la topo- 
logía de la figura 6.17 con una fuente de 5 V y 
transistores para los que vgg = 0.7 V a 1 mA, diseñe 
una fuente de corriente de 2 mA usando una corriente 
de referencia de 0.5 mA. Suponga que la Bes grande. 
Un espejo de tres salidas utiliza 8 transistores npn 
idénticos con 8 = 100 y V4 = 200 V; dos conectados 
como diodo; y los 1, 2 y 3, respectivamente, formando 
tres salidas. Dibuje el circuito. Para Iker = 1 mA, 
encuentre las tres corrientes de salida dependientes de 
B y la resistencia. de salida relacionada con cada una 
de ellas. 
Encuentre los voltajes en todos los nodos y las corrien- 
tes en todas las ramas del circuito de la figura P6.51. 
Suponga |Vzg = 0.7 V y b= o. 
Para el circuito de la figura P6.52 sea |V pg] = 0.7 V y 
B= eo, Encuentre I, V,, Va, V3, V4 y Vs, para (a) R= 
10 KQ y (b) R = 100 kQ. > l 
Usando las ideas comprendidas en la figura 6.18, 
diseñe un circuito de espejo múltiple usando fuentes 
de alimentación de +5 V, para crear corrientes de 
fuente de 0.2, 0.4 y 0.8 mA y corrientes de disipación 
de 0.5, 1 y 2 mA. Suponga que los BJT tienen Vgg = 
0.7 V y £ de valor elevado. 
Se sabe que el circuito que se muestra en la figura 
P6.54 se conoce como transportador de corriente. 
(a) Suponiendo que Y se conecta a un voltaje V y 
que la corriente / es forzada en X, demuestre que 


1 0.7 


ro = ValIrer 


Fig. P6.60 
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6.56 


6.57 


6.58 


una corriente igual a 7 circula por el terminal Y, 
que un voltaje igual a V aparece en el terminal X, 
y que una corriente igual a / circula por el termi- 
nal Z. Suponga una $ de elevado valor. 

(b) Con Y conectado a tierra, demuestre que aparece 
una tierra virtual en X. Si X se conecta a una 
fuente de +5 V por medio de una resistencia de 
10 KQ, ¿cuál corriente circula por Z? 

Extienda el circuito de espejo de corriente de la figura 

6.19 a n salidas. ¿Cuál es la razón de transferencia de 

corriente resultante de la entrada acada salida, lo/Iggr? 

Sila desviación de la unidad debe mantenerse < 0.1%, 

¿Cuál es el número máximo posible de salidas para los 

BJT con $= 100? 

Para el espejo compensado con corriente de base de 


"la figura 6.19, demuestre que la resistencia incremen- 


tal de entrada (vista por la fuente de corriente de 
referencia) es aproximadamente 2 V7/Iggr. Evalúe Ren 
para ker = 100 pA. 

Considere el circuito de la figura E6. 9, que utiliza 11 
transistores, 9 de los cuales se usan como salidas en 
diversas formas. Para una salida excitada por un solo 
transistor, encuentre la razón de transferencia de co- 
rriente. ¿Para qué valor de 8 está la corriente de salida 
1% abajo? 

Se requiere obtener una expresión para hallar la razón 
de transferencia de espejo de corriente de Wilson de 
la figura 6.20. Con ese fin, suponga que los emisores 


de Q; y Q están conduciendo corrientes iguales de 
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valor Z y continúe para expresar todas las corrientes, 
incluyendo ¿kgr € Zo, en términos de I. De lo anterior, 
demuestre que 


lo _ 1 5 


her EPET 1+5 


*6.59 En el espejo de corriente de Wilson que se ilustra en 


la figura 6.20, se conecta un cuarto transistor, primero 
` en paralelo con Q}, luego en paralelo con Q. En cada 
caso, encuentre una expresión para hallar la razón de 
“transferencia de corriente en términos de $. Simplifi- 
que su expresión de modo que tenga capacidad para 
sacar algunas conclusiones acerca de la sensibilidad 
del espejo modificado de Wilson al valor de £. 


D*6.60 (a) Para el circuito de la figura P6.60, encuentre Zo; 


e o, en términos de Iggy. Suponga que todos los 
transistores están acoplados con ganancia de co- 
rriente 6. 
(b) Utilice esta idea para diseñar un circuito que 

f genere corrientes de 1, 2 y 4 mA usando una 
fuente de corriente de referencia de 7 mA. ¿Cuá- 
les son los valores reales de las corrientes gene- 
radas para 8 = 50? 


D6.61 Utilice la versión pnp del espejo de corriente de Wil- 


son para diseñar una fuente de corriente de 0.1 mA. 
La fuente de corriente se requiere para operar con el 
voltaje en su terminal de salida de sólo -5 V. Si las 
fuentes de alimentación disponibles son +5 V, ¿cuál 
es el máximo voltaje posible en el terminal de salida? 


6.62 Para el espejo de corriente de Wilson de la figura 6.20, 


demuestre que la resistencia incremental de entrada 
vista por Iger es aproximadamente 2 V7 /Iggy. (Despre- 
cie el efecto Early en esta deducción.) Evalúe Ra, para 
Tre = 100 pA. 


**6.63 Parael espejo de corriente de Wilson de la figura 6.20, 


sustituya el transistor Q; conectado como diodo con 
su resistencia incremental r,, y sustituya Q y O; 
con sus modelos híbridos 7 de baja frecuencia inclu- 
yendo r, pero excluyendo r, (por sencillez). Nótese 
que los tres transistores operan a iguales corrientes de 
cd y así tienen idénticos parámetros de modelo. Apli- 
que un voltaje de prueba v, entre el colector de O; y 
tierra y determine la corriente i, tomada de la fuente 
Uy De esto, demuestre que la resistencia de salida 
R= Urlix = Brot2 


6.64 Considere el circuito de espejo de corriente de Wilson 


de. la figura 6.20 cuando se alimenta con una corrien- 
te de referencia Iger de 1 mA. ¿Cuál es el cambio en 
To correspondiente a un cambio de +10 V en el voltaje 
del colector de Q3? Dé el valor absoluto y el cambio 
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D6.68 
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en porcentaje. Sea 8= 100, V,¿= 100 V, y recuerde que 
la resistencia de salida del circuito de Wilson es 8r, /2. 
(a) Utilizando una corriente de referencia de 100 A, 
diseñe una fuente de corriente de Widlar para 
obtener una corriente de salida de 10 A. Haga- 
mos que.los BJT tengan veaz = 0.7 V a 1 mA de 
corriente, y suponga que ĝ es de elevado valor. 
Si 8=200 y V, = 100 V, encuentre el valor de la 
resistencia de salida, y encuentre el cambio en 
corriente de salida correspondiente a un cambio 
de 5 V en el voltaje de salida. 

Diseñe tres fuentes de corriente de Widlar, con una 
corriente de referencia de 100 uA, otra con una ra- 
zón de transferencia de corriente de 0.9, una con una 


(b) 


razón de 0.10 y otra más con una razón de 0.01, todas * 


suponiendo la tercera 8 elevada. Para cada una, en- 
cuentre la resistencia de salida y contrástela con r, de 
la fuente básica de razón unitaria para la que R¿= 0. 
Utilice 8 = oo y V; = 100 V. l 
El BJT del circuito de la figura P6.67 tiene Vgg = 0.7 
V, 8= 100, V4 = 100 V y r, = 10 fro. Encuentre Ro. 
(a) Para el circuito de la figura P6.68, suponga una 
fB elevada y los BJT con Ugg = 0.7 V a 1 mA. 
Encuentre el valor de R que resulte en una Zo = 
10 yA. 
(b) Para el diseño de (a), encuentre R, suponiendo 
£= 100 y V4 = 100 V. 
Considere el efecto de la variación de una fuente de 
alimentación en la polarización de cd del circuito con 
op amp de la figura 6.24: si +15 V baja a +14 V, ¿qué 
pasa con el voltaje de salida? Si, por separado, ~15 V 
se eleva a —14 V, ¿qué pasa con el voltaje de salida? 


Sección 6.5: El amplificador diferencial BJT 
con carga activa 
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El amplificador diferencial de la figura 6.25 está ope- 
rado con J= 100 A, con dispositivos para los cuales 
V,= 160 V y f= 100. ¿Qué resistencia diferencial de 
entrada, resistencia de salida, transconductancia equi- 
valente-y ganancia de voltaje a circuito abierto espe- 
raría el lector? ¿Cuál sería la ganancia de voltaje si 
la resistencia de entrada de la etapa subsiguiente es 
1 MQ? 

Diseñe el circuito de la figura 6.25 usando un espejo 
de corriente básico para realizar la fuente de corriente 
I. Se requiere que la transconductancia equivalen- 
te sea de 5 mA/V. Utilice fuentes de alimentación de 
+5 V y unos BJT que tengan 8 = 150 y V, = 100 V. 
Dé el circuito completo con valores de componentes 


_ y especifique la resistencia diferencial de entrada R,, 


4.7 KQ 


-5 V 


Fig. P6.67 
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0» 


la resistencia de salida R,, la ganancia de voltaje a 
circuito abierto, la corriente de polarización de entra- 
da, el intervalo de entrada de modo común y la resis- 
tencia de entrada de modo común. Desprecie el efecto 
de r, 

Repita el diseño del amplificador especificado en el 
problema 6.71 utilizando una fuente de corriente de 
Widlar para alimentar la corriente de polarización. 
Suponga que la máxima resistencia disponible es de 
2 kQ. 


La 8 finita (que suele ser baja para el proceso estándar 
en circuitos intégrados) de los transistores pnp que 
forman el espejo de corriente del circuito de la figura 
6.25 resulta en un voltaje de desnivel de cd. 

(a) Demuestre que, con ambas entradas a tierra, 
habrá una corriente de salida dirigida, entrando 
en el amplificador, de aproximadamente //8,, 
donde £, es la- de los transistores pnp. (Suponga 
que la f de los transistores npn es elevada.) 


10 yA 


y/o 


Q3 


Fig. P6.68 
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b) Encuentre el voltaje diferencial de entrada que 
reduciría a cero la corriente de salida encontrada 
en (a). Éste es el voltaje de desnivel de cd de 
entrada debido a la 6, finita. 

(c) Para ff, = 25, encuentre Vos. - 

Para el amplificador cascodo que se ilustra en la figura 


: 6.27(b), ¿cuál es la ganancia de voltaje de la base al 


colector de Q,? 

Para el amplificador cascodo de la da 6.27(a), 
¿Cuál es el mínimo valor de Varas que resulta en que 
el límite superior del intervalo de entrada de modo 


` común sea por lo menos +10 V? Suponga que el BJT 
. Permanece activo con la unión entre colector y base 


polarizada directamente con hasta 0.4 V. 

Para el amplificador cascodo de la figura 6.28, seleccione 
un valor para Vpras que permita una oscilación máxima 
de señal de salida de 3 V pico a pico. Suponga que un 


--BJT permanece activo con la unión entre colector y base 


_ polarizada directamente con hasta 0.4 V. ¿Cuál es el 


límite lineal de vo que resulta? ¿Cuál es el máximo 


. Voltaje permitido de entrada de modo común? 


6.77 


Para el amplificador cascodo de la figura 6.28, sea I= 
100 A, = 100, V4 = 80 V. Encuentre gm y ro para 


- cada uno de los transistores, y evalúe la resistencia 


*6.78 


*6.79 


total en el nodo de salida y la ganancia de voltaje UU. 


Considere el circuito amplificador diferencial de la 
figura 6.25 con los dos terminales de entrada unidos 
y aplicada una señal de entrada de modo común vem. 
Denote por R la resistencia de salida de la fuente de 
corriente de polarización, y por f, denote la 2 de los 
transistores pnp. Si se supone que la 8 de los transis- 
tores npn es elevada, demuestre que habrá una co- 
rriente de salida de Ucm/P,R. Entonces, demuestre que 
la transconductancia de modo común es 1/8,R. Utilice 
este resultado junto con la transconductancia diferen- 
cial G» (deducida en el texto) para hallar el factor de 
rechazo de modo común. Calcule el válor del factor 
de rechazo de modo común parra el caso J= 0.2 mA, 
R=1MO y f,=25. 

Repita el problema 6.78 para el caso en que el espejo 
de corriente es sustituido con un espejo de Wilson. 


Demuestre que en este caso la corriente de salida será 


Ucm/ È R: Encuentre una expresión para el factor de 
rechazo de modo común, y evalúe su magnitud en dB 
para los valores de parámetros dados en el problema 


. 6.78. 


Sección 6.6: Amplificadores diferenciales 
con MOS 


6.80 


Considere el par diferencial MOS de la figura 6.29 con 
la compuerta de Q, a tierra. Sea Co, = 20 A/V”, 
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= 1 V, WIL = 50 e I= 40 yA. Encuentre Ucs, VGs 


Y UG, Que correspondan a las siguientes distribucio- 


nes de la corriente Z entre Q, y Qz: 

(a) in = in = 20 uA. x 

(b) in = 30 HA e lm= 10 pA. 

(c) ipı= 40 uA e ip = 0 (Q; apenas se corta). 
Confirme que el valor de-uçı obtenido en (c) es el 
mismo qué el que se encontró usando la ecuación 


- (6.103). 


6.81 


6.82 
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Un amplificador diferencial NMOS utiliza una co- 
rriente de polarización de 200 xA. Los dispositivos 
tienen Y, = 0.8 V,-W= 100 ym y L = 1.6 um, en una 
tecnología para la cual 4Co = 90 pA/V?. Encuentre 
Vas» £m y el valor de vig para una completa conmuta- 
ción de corriente. ¿A qué valor debería cambiarse la 
corriente de polarización para duplicar el valor de vig 
para una completa conmutación de corriente? 
Diseñe el amplificador diferencial MOS de la figu- 
ra 6.29 para operar a Vgs — V,= 0.2 V y para obtener 
una transconductancia g,, de 1 mA/V. Especifique las 
razones W/L y la corriente de polarización. La tecno- 
logía disponible produce Y, = 0.8 V y nC = 90 
HANS. 

Considere el par diferencial NMOS que se ilustra en 
la figura 6.29 bajo las condiciones en que /= 100 yA, 
usando los FET para los cuales X(W/L) = 400 A/V? 
y Y, = 1 V. ¿Cuál es el voltaje en la conexión de 
fuente común para vc: = vaz = 0? ¿y 2 V? ¿Cuál es la 
relación entre las corrientes de dren en cada una de 
estas situaciones? Ahora para vc: = 0 V, ¿a qué volta- 
jes debe ponerse ug, para reducir ïm en 10%? ¿y para 
aumentar im en 10%? ¿Cuál es el voltaje diferencial, 
Ug = Ug? —U G1, para el que la razón de corrientes de 
dren ipo/ip, es 1.0? ¿0.5? ¿0.97 ¿0.99? Para la razón 
de corriente ¡p1/ip, =20. o, ¿qué entrada diferencial se 
requiere? 

Un par diferencial NMOS se. va a utilizar en un 
amplificador cuyos resistores de dren son de 100 kQ 
+ 1%. Para el par, k, W/L =200 pA/V? y V,= 1 V. Se 
debe tomar una decisión respecto a la corriente de 
polarización que se ha de usar, ya sea 100 pA o 200 
HA. Para la salida diferencial, haga contrastar la ga- 
nancia diferencial y voltaje de desnivel de entrada 
para las dos posibilidades. 

Se sospecha que un amplificador NMOS, cuyo pun- 
to de operación diseñado es con V¿s medio volt 
mayor que el umbral nominal de 1 V, tiene una 
variabilidad de V, W/L y Rp (independientemente) 
de 42%. ¿Cuál es el voltaje de desnivel de entrada, 
en el peor caso, que el lector esperaría hallar? ¿Cuál 
es una aportación importante a este desnivel total? 
Si el usuario utilizó una variación de uno de los 
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resistores de dren para reducir el desnivel de salida a 
cero y por lo tanto compensar las incertidumbres 
(incluyendo la de las otras Rp), ¿qué porcentaje de 
cambio, a partir del nominal, se requeriría? Si por 
selección el usuario redujo la aportación del 
peor caso de desnivel en un factor de 10, ¿qué 
cambio en Rp sería necesario? 

Para el espejo MOS simple que se ilustra en la figura 
6.32(a), los dispositivos nominalmente tienen Y, = 1 
V y k£WIL) = 200 A/V”. La medición con Fpp = 
Vos1 € Iger = 0.2 mA muestra que la corriente de salida 
está 5% abajo. Se supone que O, difiere de O, en una 
o más formas. Si la diferencia en corriente se debe en 
todo a que (W/L), es diferente de (W/L),, encuentre 
cuál debe ser esta diferencia. Si, por otra parte, la 
diferencia en corriente se debe en todo a que Y, 
es diferente de V,, encuentre cuál debe ser esta dife- 
rencia. 

Para el espejo MOS simple que se ilustra en la figura 
6.32(a), los dispositivos tienen V,= 1 V, k,(W/L)=200 
HAIN? y V4 = 20 V. rer = 100 yA, Vss=5 V y Vo= 
+5 V. ¿Qué valor de Jọ resulta? 

Para el espejo de corriente cascodo de la figura 
6.32(b) con V, = 1 V, K(WI/L) = 200 pA/V?, V4 =20 
V, Iger = 100 uA, Vss = 5V y Vo= +5 V, ¿cuál valor 
resulta de 7/7? (Nótese la gran mejoría sobre la 
situación obtenida para el espejo simple del proble- 
ma 6.87.) 

En el sencillo circuito de espejo de corriente que se 
ilustra en la figura 6.32(a), ambos transistores tie- 
nen V,= 1 V, ¿Cox = 40 A/V’, y una longitud de 
canal de 5 um. Sea Vss=0 V € Iggr = 10 pA. Ahora, 
si W, =20 W,=200 um, ¿qué valor tendrá 17? ¿Qué 
voltaje de compuerta común resulta? ¿Cuál es el 
mínimo valor de Vo para el cual Qz opera como 
fuente de corriente constante? Para transistores con 
V¿ = 30 V, ¿cuál es la resistencia de salida del 
espejo? . 

En un espejo cascodo en particular, como el que se 
ilustra en la figura 6.32(b), todos los transistores tie- 
nen V,=1 V, Cox = 40 pA/V”, L=5 pum y V,=30 V. 
Los anchos son W, = W, = 10 um y W, = W; = 
200 um. La corriente de referencia es 10 yA y Vss = 
0 V. ¿Cuál corriente de salida resulta? ¿Cuáles son los 
voltajes en las compuertas de O, y Q3? ¿Cuál es el 
mínimo voltaje a la salida, para el que es posible la 
operación de fuente de corriente? ¿Cuáles son los 
valores de gm y ro de O; y Q3? ¿Cuál es la resistencia de 
salida del espejo? ¿Cuál es la resistencia de entrada 
del espejo? 


Se requiere obtener una expresión para hallar la resis- . 


tencia de salida del espejo de corriente de Wilson que 


se ilustra en la figura 6.32(c). Sustituya cada uno de 
los MOSFET con su modelo a pequeña señal inclu- 
yendo r,.-Para el transistor Q, conectado como diodo, 
el modelo se reduce a una resistencia (1/gm2) en para- 
ielo con r,z. Para simplificar las cosas, desprecie r2- 


` Aplique un voltaje de prueba v, entre el terminal de 
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salida y tierra y denote como. ¡,.la corriente.tomada 
de vy. Analice el circuito para demostrar que 


Ro = vdis = (Emro)o 


Demuestre que la resistencia de entrada del espejo de 
corriente de Wilson de la figura 6.32(c) es aproxima- 
damente igual a 2/2,,,, bajo la suposición de que Q; y 
O; son dispositivos idénticos. 

Para el espejo de Wilson que se ilustra en la figura 
6.32(0), todos los transistores tienen V,=1 V, V4 = 50 
V, inCa: = 40 A/V? y L= 5 um. El ancho W, = 10 
pm, mientras que W, = W3 = 200 um. La corriente de 
referencia es 10 pA, y Vss = 0 V. ¿Cuáles son los 
voltajes en las compuertas de Qz y 05? ¿Cuál es el 
mínimo valor de V¿ para el cuales posible la opera- 
ción de fuente de corriente? ¿Cuáles son las resisten- 


cias de entrada y salida del espejo? (Sugerencia: Se 


puede usar el resultado dado en el enunciado del 
problema 6.92.) f 

Un espejo de corriente de Wilson utiliza dispositi- 
vos para los cuales V, = 1 V, K WIL = 200 A/V? y 


V4=20 V. er = 100 A y Vss = 0 V. ¿Qué valor de Zo 


resulta? Ahora, si el circuito se modifica para que- 
dar como el de la figura 6.32(d), ¿qué valor de Io 
resulta? . 

Encuentre la resistencia de salida del espejo de co- 
rriente de la figura P6.95. Para simplificar las cosas, 
suponga que el voltaje incremental en las compuertas 
de Qı, O, y Q; es cero. (Sugerencia: Utilice la rela- 
ción de la ecuación 6.116.) 

En un amplificador diferencial de carga activa de la 
forma que se muestra en la figura 6.34, todos los tran- 


“sistores están caracterizados por K W/L = 800 A/V? 


y |Y4| = 20 V. Encuentre la corriente de polarización 7 
para la cual la ganancia vo /Via = 80 V/V. 


En una versión del amplificador diferencial MOS de 
carga activa que se muestra en la figura 6.34, todos 
los transistores tienen K W/L = 200 pA/V? y ¡V ¿| = 50 
V. Para Vop = 5 V, con las entradas casi a tierra, y (a) 
1=10 A o (b) Z= 100 uA, calcule el intervalo lineal 
de vo, la gm de Q, y Q, las resistencias de salida de 
O» y Qs, la resistencia total de salida y la ganancia 
de voltaje. E 


Q; 
Q 
Qi 
Fig ; P6.95 E 
D*6.98 Considere un amplificador diferencial de carga activa 


*6.99 


D*6.100 


como el que se ilustra en la figura 6.34, con la fuente 
de corriente de polarización realizada con el espejo 
modificado de Wilson de la figura 6.32(d), con Irer = 
25 A. Los transistores tienen |V,] = 1 V y X(WIL) = 
800 A/V’. ¿Cuál es el mínimo valor de la fuente de 
alimentación total (Vpp + Vss) que permite a cada uno 
de los transistores operar con [Vos 2 |Vgs|? 

(a) Dibuje el circuito de un amplificador diferencial 
MOS de carga activa en el que los transistores de 
entrada están conectados en cascodo, y se utiliza 
un espejo de corriente cascodo para la carga. 
Demuestre que si todos los transistores se operan 
a un voltaje eficaz V,y y tienen iguales voltajes 
de Early |V y), la ganancia está dada por 


(b) 


Aa = UV ¿IVegy 


Evalúe la gariancia para Vg =0.25 Vy V¿=20 V. 
Si el transistor pnp del circuito de la figura P6.100 está 
caracterizado por su relación exponencial con una 
corriente de escala Zs, demuestre que la corriente 7 de 
cd está determinada por IR = Vy 1n(1/Is). Suponga que 
Qı y Q, deben estar acoplados y Q3, Q4 y Os deben 
estar acoplados. Encuentre el valor dé R que produzca 
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. una corriente 7 = 10 yA. Para el BJT, Veg=0.7 V a Ig 


=1mA. 


Sección 6.7: Amplificadores BiCMOS 


Para los problemas de esta sección, a menos que se especifi- 
que otra cosa, suponga que la tecnología BICMOS disponi- 
ble proporciona dispositivos bipolares con V4 = 50 V y p= 
100; y dispositivos MOS con L=2 um, A=0.05 V`, |y] = 
“1Vy UnCax =20 pA/v?. 


6.101 
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¿Cuál razón W/L debe tener un MOSFET para tener 
una gm igual a la de un BJT cuando ambos están 
polarizados a una corriente 7 de 100 4A? Comente 
sobre el resultado. 


Si el parámetro À de un MOSFET es más o menos 
inversamente proporcional a la longitud Z del canal, 
¿cómo cambian r, y la ganancia intrínseca de voltaje 
con L? 
¿Cómo afecta el grosor del óxido de compuerta a la 
ganancia intrínseca del amplificador de fuente co- 
mún? Analice los resultados intermedios que tienen 
que considerarse para determinar el grueso del óxido. 
Repita el ejercicio 6.20 para una corriente de polari- 
zación de 10 yA. 
(a), Demuestre que, para el amplificador cascodo 
BiCMOS de la figura 6.35(c), la ganancia se 
puede expresar en la forma 


+5 V 
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28, Va 
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(b) Diseñe el circuito para obtener una ganancia de 
—40 000 V/V. Para obtener una operación acep- 
table de alta frecuencia, la corriente de polariza- 
ción debe ser por lo menos de 10 uA. Especifique 
el ancho del MOSFET y el valor de Vgs al cual 
debe polarizarse O. ¿Cuál es el mínimo valor 
para Varas? Suponga que el BJT tiene un vgg de 
0.7 V a una corriente de 10 A. 

Considere las variantes del amplificador básico que se 

muestran en la figura 6.35, todas operando a una 

corriente de polarización de 20 ¿A desde una fuente 

ideal de corriente. Para el BJT, $= 200 y V4 = 100 V. 

Para el MOS, XW/L = 200 pA/V?, |V,| =1 V y iVa = 

30 V. Para cada dispositivo, encuentre gm y ro. Para 

cada circuito, en encuentre R, y la ganancia de voltaje 

Vo/U; ¿Cuáles son las ganancias si (a) la fuente de 

corriente se realiza con una topología complementaria 

a la de las partes del amplificador, y tiene idéntica re- 

sistencia de salida, y (b) la fuente de corriente utiliza 

un solo BJT que tiene V4 = 100 V. 

Los circuitos que se muestran en la figura P6.107, 


' creados en el espíritu del circuito de la figura 6.35(0), 


se denominan cascodos doblados. Su característica 
más importante es que cuentan con un desplazamiento 
de nivel de cd, lo que permite que la salida oscile a la 
región positiva y a la negativa, característica que no 
existe en un circuito cascodo regular. Se requiere 
analizar los circuitos suponiendo que los parámetros 
de dispositivo son idénticos a los del problema 6.106; 
es decir, para los BJT, 2 = 200 y |V ¿| = 100 V, y para 
los MOSFET, |V¿| = 30 V, |V,| = 1 V y KWIL = 200 
LAJV’. Sea 1=20 yA y Varas = 2 V. En cada circuito, 
suponga que el generador de corriente / tiene la misma 
resistencia de salida de su circuito conectado, y su- 
ponga que el generador de corriente 2] es ideal. Para 
cada circuito, encuentre: 

(a) la corriente de polarización en Q;; 

(b) el voltaje en el nodo entre los dos transistores 
(suponga |Vgg] = 0.7 V), 

£m Y Po por cada dispositivo, 

el máximo valor permitido de vo, 

la resistencia de entrada, 

la resistencia de salida, y 

la ganancia de voltaje. 

La fuente de corriente 2/, ¿tiene que ser muy elabora- 
da? Para este generador, ¿qué resistencia de salida 
reduciría la ganancia total en 1%? 

El amplificador que se muestra en la figura 6.38, 
utiliza una corriente de polarización 7 de 40 pA y 
fuentes de +3 V, con los BJT para los que Ses elevada, 


6.109 


Veesa = 0.2 V, y Va = 100 V, y los FET para los que 
IV] =1 V, V4 = 30 V y KWIL = 200 A/V?. ¿Cuál es 
la máxima oscilación posible de señal a la salida? 
¿Cuál es la resistencia de salida? ¿Cuál es la ganancia 
total de voltaje v,/v¿? ¿Cuál es el límite inferior del 
intervalo de modo común de entrada? 

Si el espejo de la figura 6.37 tiene unos MOSFET con 
W= 20 ¡um y está operando a una corriente de 100 A, 
¿cuál es el mínimo voltaje necesario en la salida para 
que el circuito exhiba su elevada resistencia de salida? 
Suponga que Ugg = 0.7 V a una corriente de 100 A. 
¿Cuál es el cambio en Jo que resulte de 'elevar el 
voltaje de salida en 8 V? 


Sección 6.8: Amplificadores de GaAs 


A menos que se especifique otra cosa, utilice la información 
de dispositivos dada en la tabla 5.2 (página 456). 
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Para la fuente de corriente de la figura 6.39(c) con 
Vpp = +5 V, encuentre el ancho de dispositivo que 
resulte en una corriente de 11 mA cuando el voltaje en 
la fuente sea de +4 V. ¿Cuál es la resistencia de salida 
de la fuente de corriente? 

Para la fuente de corriente autoelevada de la figura 


-6.41(b) sea W = 10 um y Vpp = 5 V. ¿Cuál es el 


máximo voltaje permitido en el nodo A? A este volta- 
je, ¿cuál es la corriente alimentada por Q,? ¿Cuál es 
el valor de la resistencia de salida de esta fuente de 
corriente? 
Considere la fuente de corriente cascodo de la figura 
6.43(a) para el caso W, = 10 um y Wz = 50 ym. 
Despreciando la modulación de longitud de canal, 
encuentre el valor de corriente / y el máximo valor 
permisible de Vpssn para Q, para que este circuito 
opere correctamente. Si el voltaje en el nodo A es 
+4 V y Vpop = +5 V, encuentre el voltaje en el dren de 
O). También encuentre la resistencia de salida de esta 
fuente de corriente. 

Para el circuito amplificador de la figura 6.43(c) sea 
W, = 100 um, W: = 500 um, W; = 50 um y W, = 
250 um. Encuentre la ganancia de voltaje obtenida. 
(Para mayor sencillez, desprecie el efecto de À cuando 
calcule los valores de gm.) 

Para el circuito de la figura P6.114, el lector deb: 
convencerse que si la resistencia que va de regreso a 
dren de Q, es mucho más elevada que »,;, la gananci: 
de voltaje obtenida es aproximadamente —2.103. Si € 
transistor de entrada Q, está polarizado en Vgs=0V 
encuentre valores aproximados para las corrientes de 
ed en O, y en Q; (desprecie A). También encuentre u 


Veras 


21 
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(c) (d) 


Fig. P5.107 
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valor aproximado para la ganancia de voltaje. (Para 
simplificar las cosas, desprecie À cuando calcule el 
valor de 2,1.) : 

Para el circuito de la figura 6.45(a), cuyo análisis a 
pequeña señal se muestra en la figura 6.45(b), obtenga 
expresiones para Us/v, y Unlu. (Sugerencia: Siga el 
procedimiento señalado en el texto.) Para /= 10 mA, 
W, = W,= W, = 100 um, calcule los valores de v, /v,, 
Ual Vi Y VolU;, 


Sección 6.9: Amplificadores de varias etapas 


6.116 


Un amplificador diferencial con BJT, polarizado para 
tener r; = 50 Q y que utiliza dos resistores de 100 Q y 
cargas de 5 KQ, excita una segunda etapa polarizada para 
tener r, = 20 Q. Todos los BJT tienen 8 = 150. ¿Cuál es 
la ganancia de voltaje de la primera etapa? También 
encuentre la resistencia de entrada de la primera etapa, y 
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Fig. P6.121 
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la ganancia de corriente de la entrada de la primera 
a los colectores de la segunda etapa. i 
En el amplificador de varias etapas, de la figura 6.46, 


deben introducirse resistores de emisor de 100 Q en `’ 


el conductor del emisor de cada uno de los transisto- 
res de la primera etapa y de 25 Q para cada uno de 
los transistores de la segunda etapa; ¿cuál es el efecto 
en la resistencia de entrada, la ganancia de voltaje de 
la primera etapa y la ganancia total de voltaje? Utilice 
los valores de polarización encontrados en el ejem- 
plo 6.3. 

Considere el circuito de la figura 6.46 y su resistencia 
de salida. ¿Cuál resistor tiene el efecto más grande en 
la resistencia de salida? ¿A qué debe cambiarse esta 
resistencia si la resistencia de salida debe reducirse 
en un factor de 2? ¿Cuál será la ganancia del ampli- 
ficador después de este cambio? ¿Cuál otro cambio 
se puede hacer para restablecer la ganancia del am- 
plificador a aproximadamente su valor anterior? 


6.121 


Si, en el amplificador de varias etapas de la figura ` 


6.46, el resistor R; es sustituido por una fuente de co- 
rriente constante ~ 1 mA, tal que la situación de 
polarización no se altere esencialmente, ¿cuál será la 


D**=6.122 


ganancia total de voltaje del amplificador? Suponga. . 


que la resistencia de salida de la fuente de corriente 
es muy alta. Utilice los resultados del ejemplo 6.4. 

Con la modificación sugerida en el problema previo, 
al amplificador de varias etapas, ¿cuál es el efecto 
del cambio en la resistencia de salida? ¿Cuál es la 
ganancia total del amplificador cuando su carga de 


100 Q se conecte a tierra? El amplificador original 
(antes de la modificación) tiene una resistencia de 
salida de 152 Q y una ganancia de voltaje de 8513 
V/V. ¿Cuál es su ganancia cuando su carga sea de 
100 Q? Comente. Utilice 8= 100. 

En la figura P6.121 se muestra un amplificador de 
tres etapas en el que las etapas están directamente 
acopladas. El amplificador, sin embargo, utiliza con- 
densadores de derivación y, como tal, su respuesta en 
frecuencia cae a bajas frecuencias. Para nuestro pro- 
pósito aquí, supondremos que los condensadores son 
de valor suficientemente grande para actuar como 
cortocircuitos perfectos a todas las frecuencias de 
señal de interés. 

(a) Encuentre la corriente de polarización de cd en 
cada uno de los tres transistores. También en- 
cuentre el voltaje de cd ala salida. Suponga |V gg] 
= 0.7 V, 8= 100 y desprecie el efecto Early. 
Encuentre la resistencia de entrada y de salida. 
Utilice el método de ganancia de corriente para 
evaluar la ganancia de voltaje v,/v,. 


Para el circuito que se muestra en la figura P6.122, que 
utiliza un cascodo doblado donde aparece el transistor 
O», todos los transistores tienen |g = 0.7 V para las 
corrientes que intervienen, V4 = 200 V y 8 = 100. El 
circuito es relativamente convencional excepto por Qs, 
que opera en un modo clase B (estudiaremos esto en el 
capítulo 9) para obtener. una oscilación de salida nega- 
tiva aumentada para cargas de baja resistencia. (a) Rea- 
lice un cálculo de polarización suponiendo que |V gg] = 


(b) 
(c) 
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0.7 V, 8 elevada, V; = œ, v, = v-=0 V y vo está D*™*6.123 En el op amp CMOS que se ilustra en la figura 


estabilizado por retroalimentación a alrededor de 0 V. 

Encuentre R de modo quela corriente de referencia Jer 

sea 100 A. ¿Cuáles son los voltajes en todos los nodos 

marcados? (b) Dé, en forma tabular, las corrientes de 

polarización en todos los transistores juntos con Zm 

y ro para los transistores de señales (Q,, Q2, Q3, Q4 y 

Os) y ro para Oc, Op y Oc. (c) Ahora, usando $= 100, 

encuentre la ganancia de voltaje u /(u+ — uv.) y, en el 

proceso, verifique la polaridad de los terminales de en- 

trada. (d) Encuentre las resistencias de entrada y de 

salida. (e) Encuentre el intervalo de modo común 

de entrada para operación lineal. (f) Para cuando no- 
haya carga, ¿cuál es el intervalo de voltajes de sali- 

da disponibles, suponiendo |Vczs] = 0.3 V? (g) Aho- 

ra considere la situación con una resistencia de carga 

conectada de la salida a tierra. En los. límites positivo- 
y negativo de la alternancia de señal de salida, encuen- 

tre la mínima resistencia de carga que pueda ser exci- 

tada si a uno u otro de Qr o Q, se le permite estar 
en corte. pi a 


.P6.123, todos los dispositivos MOS tienen |V,| = 1 V, 


PniCox = 2HpCa = 40 pA/V?, Va =50VyL=5 um. 
Los anchos de dispositivos están indicados enel dia- 
grama como múltiplos de W, donde W = 5 um. (a) 
Diseñe R para obtener una corriente de referencia de 
10 uA. (b) Suponiendo vo = O V, como se estable- 
ce con retroalimentación externa, ejecute un análisis 
de polarización, encontrando todos los voltajes de 
nodo marcados, Vgs e Ip para todos los transistores. 
(c) Dé, en forma de tabla, Jp, Vos, Zm y ro para todos 
los dispositivos. (d) Calcule la ganancia de voltaje 
vu. — u.), la resistencia de entrada y la resistencia 
de salida. (e) ¿Cuál es el intervalo de modo común de 
entrada? (f) ¿Cuál es el intervalo de señal de sali- 
da para cuando no hay carga? (g) ¿Para qué resisten- 
cia de carga conectada a tierra está el voltaje negativo 
de salida limitado a —1 V antes que Q; comience a 
conducir? (h) Para una resistencia de carga de un 
décimo de la encontrada en (g), ¿cuál es la alternancia 
de señal de salida? 
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común, compuerta común 
y cascodo 


INTRODUCCIÓN 


7.6 Respuesta en frecuencia de 
Análisis del dominio s: polos, seguidores de emisor y de fuente 
ceros y diagramas de Bode 7.7 Cascada de colector común y 
Función de transferencia del . emisor común 
amplificador 7.8 ` Respuesta en frecuencia de un 
Respuesta a baja frecuencia de . amplificador diferencial 
amplificadores de fuente común 7.9- Ejemplos de simulación SPICE 


Resumen 
Bibliografía 
Problemas 


En el capítulo 1 introdujimos el tema de la respuesta en frecuencia de amplificadores y brevemente 
mencionamos las diversas formas de respuesta en frecuencia encontradas. Además, presentamos la 
respuesta en frecuencia de redes de una constante de tiempo (STC) (y damos más detalles en el 
apéndice F). Encontramos que este material es directamente aplicable a la evaluación de la respuesta 
en frecuencia de circuitos con op amp (capítulo 2). También estudiamos los efectos capacitivos 
internos del BJT (capítulo 4) y del MOSFET (capítulo 5) y desarrollamos modelos para la operación 
a alta frecuencia de ambos dispositivos. Además de esto y la mención ocasional de limitaciones 
impuestas sobre la respuesta en frecuencia de amplificadores, el estudio detallado de este importante 


- tema se ha diferido hasta este capítulo. Esto se hizo por varias razones, la más importante de las 


cuales es la necesidad de conceptos teóricos y métodos de circuitos que el lector pudiera no haber 
visto al principio del libro. Nos referimos específicamente a la variable s de frecuencia compleja 
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y conceptos relacionados como son polos y ceros. Estos temas se encuentran normalmente entextos 
introductorios sobre análisis de circuitos [véase, por ejemplo, Van Valkenburg (1974) y Bobrow 
(1987)]. En lo que sigue supondremos que el lector conoce bien este material. 

Después de un breve repaso del análisis del dominio s (sección 7.1) y un estudio de las funciones 
de transferencia de un amplificador (sección 7.2), se presenta la respuesta a baja frecuencia de los 
amplificadores de fuente común y emisor común capacitivamente acoplados (sección 7.3). Los mode- 
los de FET y BJT de alta frecuencia se aplican entonces en el análisis de la respuesta a alta frecuencia 
de los amplificadores de fuente común y emisor común (sección 7.4); los amplificadores de base común, 
compuerta común y cascodo (sección 7.5), y el amplificador de colector común (sección 7.6). También 
en este capítulo se estudian varias configuraciones de amplificadores de dos etapas que tienen la ventaja 
de su ancho de bánda extendido. Además, se considera en detalle la respuesta en frecuencia de un 
amplificador diferencial. El capítulo concluye con ejemplos del uso de simulación por computadora con 
SPICE en el análisis y diseño de respuesta en frecuencia de un amplificador. 

Los amplificadores de una etapa y de dos etapas analizados en este capítulo se pueden usar ya 
sea individualmente o como elementos de construcción para amplificadores más complejos de 
varias etapas. En el análisis de respuesta en frecuencia de amplificadores de varias etapas se utilizan 
los métodos estudiados en este capítulo, como se ilustra en el capítulo 10 en el contexto del análisis 
de circuitos con op amps. 

Aun cuando en este capítulo insistimos en el análisis, el material es fácilmente aplicable al 


diseño. Esto se logra manteniendo el análisis relativamente sencillo y por lo tanto enfocando la 


atención sobre los mecanismos que limitan la respuesta en frecuencia y en los métodos para extender 


+ + el ancho de banda de amplificadores. Desde luego, una vez obtenido un diseño inicial, su respuesta 


exacta en frecuencia se puede hallar usando análisis con ayuda de computadoras. Los resultados 
obtenidos en esta fornia-pueden emplearse para mejorar aún más el diseño. ` 


7.1 ANÁLISIS DEL DOMINIO s: POLOS, CEROS Y DIAGRAMAS DE BODE 


Ejercicio. 


EZTEN re enmen Pigyn narri trenat rone eea - A A en. 


La mayor parte de nuestro trabajo en este capítulo está dedicado a hallar la ganancia de voltaje de un 
amplificador como una función de transferencia de la frecuencia compleja s. En este análisis del dominio 
s, una capacitancia C es sustituida por una admitancia sC, o, lo que es lo mismo, por una impedancia 
1/sC, y una inductancia Z es sustituida por una impedancia sL. Entonces, utilizando técnicas usuales de 
apasih de cromos, se obtiene la función de transferencia de en T es = o 


7.1 Encuentre la función de transferencia de voltaje T(s) = V(s/V, (s) para la red STC que se muestra en la figura . 


E7.1. 


Resp. 7T(s)= 


Fig. E7.1 


1/CR) 
s + 1/C(Ry//Ry) 
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Una vez obtenida la función de transferencia T(s), la misma se puede evaluar para frecuencias 
físicas al sustituir s con jw. La función de transferencia resultante 7(¡w) es en general una cantidad 
compleja cuya magnitud da la respuesta en rica a transmisión) y cuyo ángulo da la respuesta 

en fase del amplificador. 

En muchos casos no será necesario sustituir s = jw y evaluar T(¡w), sino que, más bien, la forma 
de T(s) dejará ver muchos datos útiles acerca de la operación del circuito. En general, para todos 
los circuitos que se estudian en este capítulo, 7(s) se puede expresar en lá forma 


AnS” A H-t 


da S+ bais”! o t bo 


(7.1) 
en donde los coeficientes a y b son números reales y el orden m del numerador es menor o igual al 
orden n del denominador; este último recibe el nombre de orden de la red. Además, para un circuito 
estable, es decir, aquel que no genera señales por sí solo, los coeficientes del denominador deben 
ser tales que las raíces del polinomio del denominador tienen todas partes reales negativas. 
Estudiaremos el problema de la estabilidad del amplificador en el capítulo 8. 


Polos y ceros 


Una forma opcional para expresar 7(s) es 


— Zi Ms — Za) : -+ (S — Zm) 
= P¡Xs — P3) <- - (s — Pa) 


en donde a,, es una constante multiplicativa (el coeficiente de s” del numerador), Zi, Z2, . . - , Z SON 
las raíces del polinomio del numerador, .y Pı, Pa, . . . , Pa son las raíces -del polinomio del 
denominador. Zi, Z2, . . . , Zn se denominan ceros de una función de transferencia o ceros de 
transmisión, y P,, P2, . . . , P,sonlos polos de una función de transferencia o los modos naturales 
de la red. Una función de transferencia está especificada por completo en términos de sus polos y 
ceros junto con el valor de la constante multiplicativa. | 
Los polos y ceros pueden ser números reales o complejos, pero, como los coeficientes a y b 
son números reales, los polos complejos (o ceros) deben presentarse en pares eonjugados. Esto es, 
si 5 + j3 es un cero, entonces 5 — j3 también debe ser un cero. Un cero que es imaginario puro 
causa que la función de transferencia T(jw) sea exactamente cero en w = wz. Esto es porque 


el Pr factores (s + juwzXs — jwz) = ( + wz), que para frecuencias físicas se 


T(s) = de ` (7.2) 


convierte en ( w% ), y por lo tanto la fracción de transferencia será exactamente cero en w = 
wz. Entonces, la “trampa”. que ponemos a la entrada de un televisor es un circuito que tiene una 
transmisión cero a la frecuencia particular de interferencia. Los ceros reales, por otra parte, no 
* producen nulos de transmisión. Finalmente, nótese que para valores de s mucho mayores que todos 
los polos y ceros, la función de transferencia de la ecuación (7.1) se convierte en T(S) => a./s””. 
Por lo tanto, la función de transferencia tiene (7 — m) ceros cuando s = oo, 


Funciones de primer orden 


Todas las funciones de transferencia encontradas en este capítulo tienen polos y ceros reales y 
pueden, por lo tanto, escribirse como el productor de funciones de transferencia de primer orden de 
la forma general 


aS + Go 


5) pe S + Wo 


(7.3) 
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„donde —w es la ubicación del polo real. La cantidad wọ, denominada frecuencia de polo, es igual 

.a ła inversa de la constante de tiempo de esta red de una constante de tiempo (STC) (véase la sección 

. 1.6 y el apéndice F). Las constantes a, y a, determinan el tipo de red STC. Específicamente, en el 

capitulo 1 estudiamos dos tipos de redes STC, de pasabajos y de pasaaltos. Para la red de primer 
«orden de pasabajos tenemos 


T(s) = 


EE (7.4) 


En este caso la ganancia de cd es ayu, y wo es la frecuencia de corte o de 3 dB. Nótese que esta 
función de transferencia tiene un cero en s = co. Por otra parte, la función de transferencia de primer 
. orden y pasaaltos tiene un cero a cd y se puede escribir como 


Ts) = 


s+u (1.3) 
En este puńto urgimòs encarecidamente al lector repase, en el apéndice F, el material sobre redes 
STC y sus respuestas en frecuencias y pulsos. De interés específico son los diagramas de las 
respuestas en magnitud y fase de las dos clases especiales de redes STC. Estos diagramas se pueden 
utilizar para generar las gráficas de magnitud y fase de una función de transferencia de orden más 
elevado, como se explica a continuación. 


Diagramas de Bode 


Existe una técnica sencilla para obtener un diagrama aproximado de la magnitud y fase de una 

función de transferencia dados sus polos y ceros. La técnica es particularmente útil en el caso de 

polos y ceros reales. El método fue gesanrollado por H. Bode, y los diagramas resultantes se 
- denominan diagramas de Bode. 

Una función de transferencia de la forma descrita en la ecuación (7.2) consta de un producto 
de factores de la forma s + a, donde este factor aparece en lá parte superior si corresponde a un cero 
y en la inferior si corresponde a un polo. Se deduce que la respuesta en magnitud en decibeles de 
la red se puede obtener al sumar términos de la forma 20 logio Va + u”, y la respuesta en fase se 
puede obtener al-sumar términos de la forma tan”'(w/a). En ambos casos, los términos correspon- 
dientes a polos se suman con signos negativos. Por comodidad, podemos restar la constante a y 
escribir el término típico de magnitud en la forma 20 log VI + (w/a)?. En una gráfica de decibeles 
contra frecuencia log, este término da lugar a la curva y asíntotas rectas que se muestran en la figura 
7.1. Aquí la asíntota de baja frecuencia es una recta horizontal al nivel de O dB, y la asíntota es una 
recta con pendiente 6 dB/octava o, lo que es lo mismo, 20 dB/década. Las dos asíntotas se encuentran 

* ala frecuencia w = |a|, que se denomina frecuencia de corte. Como se indica, la gráfica de magnitud 
real difiere ligeramente del valor dado por las asíntotas; la diferencia máxima es 3 dB y ocurre a la 
frecuencia de corte. = 

Para a=0, es decir, un polo o un cero a s = 0, el diagrama es simplemente una recta de pendiente 
6 dB/octava que corta la recta de 0 dB en w= 1. 

En resumen, para obtener el diagrama de Bode para la magnitud de una función de transferencia, 
el diagrama asintótico por cada polo y cero se dibuja primeramente. La pendiente de la asintota de alta 
frecuencia de la curva correspondiente a un cero es +20 dB/década, mientras que la pendiente para un 
polo es —20 dB/década. Los diversos diagramas se suman entonces, y la curva general se desplaza 
verticalmente en una cantidad determinada por la constante multiplicativa de la función de transferencia. 
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20 log V1 + (wa) (dB) 


+6 dB/octava 
(+20 pe) 
Curva real 


0 dB 34B 


w (escala 
logarítmica) 


Fig. 7.1 Diagrama de Bode para el término de magnitud típica. La curva mostrada se aplica para el caso 
de tin cero. Para un polo, la asíntota de alta frecuencia debe trazarse con una pendiente de -6 dB/octava. 


1 
Wap = la|=5 


EJEMPLO 7.1 
Un amplificador tiene la función de transferencia de voltaje 


e 10s 
TS) = ESO) + 51105) 
Encuentre los polos y ceros y dibuje la magnitud de la ganancia contra frecuencia. Encuentre valores 
aproximados para la ganancia a w = 10, 10* y 10% rad/s. . 


SOLUCIÓN 


Los ceros son como sigue: uno a s = 0 y uno a s = œ. Los polos son como siguen uno a s =-10? rad/s 
y uno a s =-10% rad/s. 

En la figura 7.2 se ilustran los diagramas asintóticos de Bode de los diferentes factores de la 
función de transferencia. La curva 1, que es una recta con pendiente de +20 dB/década, corresponde 
al término s (es decir, el cero a s = 0) del numerador. El polo a s = —10? resulta en la curva 2, que 
consta de dos asíntotas que se cortan a w = 10°. Del mismo modo, el polo a s = —10° está repre- 
sentado por la curva 3, donde la intersección de las asíntotas es a w= 10°. Finalmente, la curva 4 
representa la constante multiplicativa de valor 10. 

Si se suman las cuatro curvas resulta el diagrama asintótico de Bode de la ganancia del 
amplificador (curva 5). Nótese que como los dos polos están bastante separados, la ganancia será 
muy cercana a 10° (60 dB) sobre la banda de frecuencias 10? a 10* rad/s. A las dos frecuencias de 
corte (10? y 10° rad/s) la ganancia será aproximadamente 3 dB debajo de la máxima de 60 dB. A 
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N% (rad/s) 
(escala 
logarítmica) 


Fig. 7.2 Diagramas de Bode para el ejemplo 7.1. 


las tres frecuencias específicas, los valores de la ganancia obtenidos del diagrama de Bode y de una 
evaluación exacta de la función de transferencia son como sigue: 


w Ganancia aproximada Ganancia exacta 


10 40dB - 39.96dB 
10? 60 dB 59.96 dB 
106 l 40 dB l 39.96 dB 


w (escala 
logarítmica) 


5.7 
Fig. 7.3 Diagrama de Bode del término de fase tan”(w/a) típico cuando a es negativa. 
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A continuación consideremos la gráfica de fase de Bode. En la figura 7.3 se ilustra una gráfica 
del término de fase tan”*(w/a) típico, suponiendo que a sea negativo. También se muestra una 
aproximación de la recta asintótica de la función arctan. La gráfica asintótica consta de tres rectas. 
La primera es horizontal a $ = 0 y se prolonga hasta w = 0.1/aj. La segunda línea tiene 'una 
pendiente de -45%/década y se prolonga de w = 0.1laj a w = 10Ja]. La tercera tiene cero pendiente a 


' un nivel de $4 = —90°. La respuesta completa de fase se puede obtener sumando los diagramas 


asintóticos de Bode de la fase de todos los polos y ceros. 


EJEMPLO 7.2. 


Encuentra ei diagrama de Bode para la fase de la función de transferencia del amplificador 
considerado en el ejemplo 7.1. P 


- SOLUCIÓN 


El cero a s = 0 da lugar a una función constante de fase de +90° representada por la curva 1 de la 
figura 7.4. El polo a s = 10” da lugar a la función de fase 


w 


= i -l 
T 


w (rad/s) 
(escala 
logarítmica) 


Fig. 7.4 Diagramas de fase para el ejemplo 7.2. 


(el signo negativo inicial se debe al hecho que esta singularidad es un polo). El diagrama asintótico 
para esta función está dado por la curva 2 de la figura 7.4. Análogamente, el polo a s=-—10* da lugar 
a la función de fase 


= — rl La 
amoan TE 
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cuyo diagrama asintótico está dado por la curva 3. La respuesta total de fase (curva 4) se obtiene 
por suma directa de las tres gráficas. Vemos que a 100 rad/s, la fase del amplificador se adelanta 
ua 45% y a 107 rad/s la fase se atrasa 45°. 


Una observación importante 


Para trazar los diagramas de Bode, es muy conveniente expresar los factores de función de 
transferencia en la forma | 1 + 5 . El material de las figuras 7.1 y 7.2 y de los dos ejemplos 


precedentes se aplica directamente. 


7.2 FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA DEL AMPLIFICADOR 


Los amplificadores considerados en este capítulo tienen funciones de alta ganancia de voltaje en 
cualquiera de las dos formas que se ilustran en la figura 7.5. La figura 7.5(a) se aplica para ampli- 
ficadores de cd o directamente acoplados y la 7.5(b) para amplificadores de ca o capacitivamente 

` acoplados. La única diferencia entre los dos tiposʻes que la ganancia del amplificador de ca cae a 
bajas frecuencias. En lo que sigue estudiaremos la respuesta más general que se ilustra en la figura 
7.5(b). La respuesta del amplificador de cd sigue como caso especial. 


Las tres bandas de frecuencia 


Como se puede ver de la figura 7.5(b), la ganancia del amplificador es casi constante sobre una 
amplia gama de frecuencia denominada centro de la banda. En esta gama de frecuencia, todas las 
capacitancias (de acoplamiento, derivación e internas de un transistor) tienen efectos despreciables 
y se pueden pasar por alto en el cálculo de ganancia. En el extremo de alta frecuencia del espectro, 
la ganancia cae debido al efecto de las capacitancias internas del dispositivo. Por otra parte, en el 


la] (dB) lA] (dB) 


Fig. 7.5 Respuesta en frecuencia para (a) un amplificador de cd y (b) un amplificador capacitivamente 
acoplado. 
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extremo de baja frecuencia del espectro, las capacitancias de acoplamiento y derivación ya no actúan 
como cortocircuitos perfectos y por lo tanto hacen que la ganancia caiga. La magnitud del centro 
de la banda suele estar definida por las dos frecuencias w; y wy. Éstas son las frecuencias a las que - 
la ganancia cae 3 dB abajo del valor del centro de la banda. El ancho de banda del amplificador 
suele definirse como 


BW = wy — wL (7.6) 
y, como w, K wh, . ; 
o | BW xw IN- 
Una cifra de mérito [también llamada factor de mérito] para el amplificador es su producto de - 
ganancia por ancho de banda, definida como 
GB = Arton (1.8) 


donde Ay es la magnitud de ganancia del centro de la banda en volts por volt. Como se demostrará 
en secciones más adelante, generalmente es posible cambiar ganancia por ancho de banda. 


La función de ganancia A(s) 


La ganancia de un amplificador como función de la frecuencia aia s se puede expresar en la 
forma general 


A(s) = AuF (Fis) (7.9) 


donde F(s) y F(s) son funciones que toman en cuenta la dependencia de la: ganancia sobre la 
frecuencia en la banda de bajas frecuencias y la banda de altas frecuencias, respectivamente. 
Para frecuencias w mucho mayores que wz, la función F,(s) se aproxima a la unidad. Análogamen- 
te, para frecuencias w mucho menores que wy, la función F(s) se aproxima a la unidad. Entonces, 

para w, Kw Kwp, 


A(s) = ~ Ám 


como debe haberse esperado. También se deduce que la ganancia del amplificador en la banda de 
baja frecuencia, A,(s), se puede expresar como 


Ars) = AnF ls) | (7.10) 


y la ganancia en la banda de alta frecuencia se puede expresar como 
AMS) = AyFuts) (7.11) 


La ganancia del centro de la banda se determina al analizar el circuito equivalente del amplificador, 
con la suposición de que los condensadores de acoplamiento y de derivación están actuando como cor- 
tocircuitos perfectos, y los condensadores internos del modelo de transistor están actuando como 
circuitos abiertos perfectos. La función de transferencia de baja frecuencia, A,(s), se determina por 
análisis del circuito equivalente del amplificador, incluyendo los condensadores de acoplamiento y de 
derivación, pero suponiendo que las capacitancias del modelo del transistor se comportan como circuitos 
abiertos perfectos. Por otra parte, la función de transferencia de alta frecuencia, Ay (s), se determina por 
análisis del circuito equivalente del amplificador, incluyentdo los condensadores del modelo del 
transistor, pero suponiendo que los condensadores de acoplamento y de derivación se comportan como 
* cortocircuitos perfectos. En la figura 7.6 se ilustra una representación gráfica de estos puntos. 
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Bandade ec pla Banúade 
baja frecuencia | Eco dè la banda alta frecuencia 


| 
l 
e Condensadores de acoplamiento . l e No hay condensadores e Capacitancias internas 
y derivación activos | activos | de transistor activas 
e Fy(s) =i i e F(s)=1, F(s) =1 l F(s) =1 
A(S) = Ay Fls) l A(S) = Ay | A(s) = AyFy(s) 
0 Li Ja fu) 


Fig. 7.6 Las tres bandas de frecuencia que caracterizan la respuesta en frecuencia de amplificadores 
capacitivamente acoplados. Para amplificadores de cd, la ausencia de condensadores de acoplamiento y de 
derivación ocasiona que F(s) = 1 y fi = 0, por lo que la ganancia del centro de la banda se prolonga a ` 
frecuencia cero. 


Respuesta a baja frecuencia 


La función F(s), que caracteriza la respuesta a baja frecuencia del amplificador, toma la forma 
general 


6 + WEN + wa) > (S + wz) 


1 ra Croa) 


(7.12) 


donde wp, Wp - - - , Wp,,, SON números positivos, representando las frecuencias de n, los polos de baja 
frecuencia y wz Wz, -> Wz», Son positivos, negativos o cero que representan los ceros n,. De 
la ecuación (7.12) debe observarse que a medida que s se aproxima a infinito (de hecho, a medida que 
5 = jw se aproxime a las frecuencias del centro de la banda), F,(s) se aproxima a la unidad. 

El diseñador del amplificador suele estar particularmente interesado en la parte de la banda de 
baja frecuencia que está cerca del centro de la banda. Esto es porque el diseñador necesita estimar, 
y modificar si es necesario, el valor de la frecuencia inferior w de 3 dB. En muchos casos los ceros 
están a frecuencias tan bajas (mucho menores que wz) que son de poca importancia para determinar 
wz. Del mismo modo, por lo general uno de los polos, por ejemplo wp, tiene una frecuencia mucho 
más alta que todos los otros polos. Se deduce que para frecuencias w cercanas al centro de la banda, 
F(s) se puede aproximar con 


F(s) = 


EIN (7.13) 


que es la función de transferencia de una red de primer orden de pasaaltos. En este caso, la respuesta 


de baja frecuencia del amplificador está dominada por el polo en s = —üp y la frecuencia inferior de 
3 dB es aproximadamente igual a wp, 


WL © Wr. in . (7.14) 


Si se cumple esta aproximación de polo dominante, es más fácil determinar w. De otra forma, 
hay que hallar el diagrama completo de Bode para |F,(jw)| y así determinar w,. Como regla práctica, 
la aproximación de polo dominante se puede hacer si el polo de frecuencia más alta está separado 
del polo más cercano o cero en por lo menos dos o octavas (es decir, un factor de cuatro). 
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Si no existe un polo dominante de baja frecuencia, se puede deducir una fórmula aproximada 
para w, en términos de los polos y ceros. Para mayor sencillez, consideremos el caso de un circuito 
que tiene dos polos y dos ceros en la banda de baja frecuencia, es decir, 


(s + ws + wz) 


EOS (E omo + wm) 


(145) 


A] sustituir s = jwy tomar el cuadrado de la magnitud resulta 


EL AN | . ño: 


Por definición, a w = , |F]? = 1 y entonces 


(+ wh) 


1 
2 (+R + a) 
14 (Nh + wh) + (lwh) 


"TM + aa) + A) que 


Como w; suele ser mayor que las frecuencias de todos los polos y ceros, podemos despreciar 
los términos que contengan (1/4%) y despejar w, para obtener 


wi Y Vi, + uh — 2 — 2wa (7.18) 


Esta relación se puede ampliar a cualquier número de polos y ceros. Nótese'que si uno de los polos, 
por ejemplo el polo P,, es dominante, entonces wp, > Wp, Wz1, Wz, y la ecuación (7.18) se reduce 
a la ecuación (7.14). 


EJEMPLO 7.3 


La respuesta a baja frecuencia de un amplificador está caracterizada por la función de transferencia 


s(s +10 


FAS) = E 100X6 + 25) 


Determine su frecuencia a 3 dB, aproximada y exactamente. 


SOLUCIÓN 


Si se observa que el polo de más alta frecuencia a 100 rad/s es dos octavas más alto que el segundo polo 
y una década más alto que el cero, encontramos que casi existe una situación de polo dominante y w, 
~ 100 rad/s. Se puede obtener una mejor estimación de w; si se utiliza la ecuación (7.18), como sigue: 


w, = 100 +25 2 x 10 = 102 rad/s 


El valor exacto de w, se puede determinar de la función de transferencia dada como 105 rad/s. 
Finalmente, mostramos en la figura 7.7 un diagrama de Bode y una gráfica exacta para la magnitud de 
la función dada de transferencia. Nótese que ésta es una gráfica de la respuesta a baja frecuencia del 
amplificador normalizado con relación a la ganancia del centro de la banda. Estó es, si la ganancia 
del centro de la banda es 100 dB, entonces todo el diagrama debe desplazarse hacia arriba en 100 dB. 
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¡F,| (dB) 


Diagrama de Bode 


w, = 105 rad/s 


5 10 25 50 100 o% (rad/s) 
é * (escala logarítmica) 
Fig. 7.7 Respuesta normalizada a baja frecuencia del amplificador del ejemplo 7.3. 


Respuesta a alta frecuencia 


Considere a continuación la banda de alta frecuencia. La función Fs) se puede expresar en la 
forma general' 


(1 +slwza)(l + s/wz) - - - (1 +s/w%,) 


PAIS stop) Esa) A PE (aa 


donde wp;, Wp, - . . , Wpn,, SON números positivos que representan las frecuencias de los polos reales 
de alta frecuencia ny, Y wzi, Wz . . . , Wzn, SON números positivos, negativos o infinitos que representan 
las frecuencias de los ceros de alta frecuencia ny. Nótese, de la ecuación (7.19), que a medida que 
s se aproxima a 0 (de hecho a medida que s = jw se aproxima a las frecuencias del centro de la 
banda), F(s) se aproxima a la unidad. 

El diseñador del amplificador suele estar particularmente interesado en la parte de la banda de 
alta frecuencia que está cerca del centro de la banda. Esto es porque el diseñador necesita estimar, 


Nótese que la forma que hemos seleccionado para expresar F(s) en la ecuación (7.19) es deliberadamente diferente 

de la que hemos empleado para FL(s) en la ecuación (7.12). Por supuesto, podemos utilizar la misma forma para ambas, pero 

- nuestra selección es mucho más conveniente. Pedimos al lector recordar este punto y reflexionar sobre el mismo, quizá 
después de leer el resto de esta sección. 
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y modificar si es necesario, el valor de la frecuencia superior w de 3 dB. En muchos casos los ceros 
están a frecuencias ya sea al infinito o tan altas que son de poca importancia para determinar wy. 
Si, además, uno de los polos de alta frecuencia, por ejemplo el wp, es de frecuencia mucho menor 
que cualquiera de los otros polos, entonces la respuesta a alta frecuencia del amplificador será 
dominada por este polo, y la función F,(s) se puede aproximar con 


Fas) = (7.20) 


1 + S/wp 


que es la función de transferencia de una red de pasabajos de primer orden. Se deduce que si existe 
un polo dominante de alta frecuencia, entonces la determinación de wy se simplifica grandemente: 


WH © WPI (021 


Si no existe un polo dominante de alta frecuencia, la frecuencia wy superior de 3 dB se 
puede determinar con una gráfica de |F,(jw)]. Alternativamente, se puede deducir una fórmula apro- 
ximada para wy en términos de los polos y ceros de alta frecuencia, de manera semejante a la 
empleada líneas antes para deducir la ecuación (7.18). La fórmula para wy es 


E 1 2 2 
w= f r r e (7.22) 


Nótese que si uno de los polos, por ejemplo el P,, es dominante cuando wp, & Wp Wp3» - - - , 4z1» 
Wz, . . . y la ecuación (7.22) se reduce a la (7.21). 


EJEMPLO 7.4 


La respuesta a alta frecuencia de una amplificador está caracterizada por la función de transferencia 


1 —s/10* 


FAS =G +s/10'(1-+ 5/4 x 10%) 


Determine la frecuencia de 3 dB aproximada y exactamente. 


“SOLUCIÓN 
Si se observa que el polo de más baja frecuencia a 10° rad/s es dos octavas más bajo que el segundo polo 


y una década más bajo que el cero, encontramos que casi existe una situación de polo dominante y wy 
= 10° rad/s. Se puede obtener una mejor estimación de wy si se usa la ecuación (7.22), como sigue: 


5 =1/ EXA O 
d 10° 16x10 10% 


= 9800 rad/s 


El valor exacto de wy se puede determinar. de la función de transferencia dada como 9537 rad/s. 
Finalmente, mostramos en la figura 7.8 un diagrama de Bode y una gráfica exacta para la función 
de transferencia dada. Nótese que ésta es una gráfica de respuesta a alta frecuencia del amplificador 
normalizado con relación a su ganancia del centro de la banda. Esto es, si la ganancia del centro de 
la banda es 100 dB, entonces toda la gráfica debe desplazarse 100 dB hacia arriba. 
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5X10 f 10 2X 10% 4X 10% 10% 2X 10- 4X 10 
wy = 9537 rad/s 
Fig. 7.8 Respuesta normalizada a alta frecuencia del amplificador del ejemplo 7.4. 


Uso de constantes de tiempo en cortocircuito y a circuito abierto 
para la determinación aproximada de w: y wa 


Si los polos y ceros de la función de transferencia de un amplificador se pueden determinar 
fácilmente, entonces podemos determinar w; y wy con las técnicas antes descritas, pero, en muchos 
casos, no es fácil determinar los polos y ceros. En tales casos, se pueden obtener valores aproxima- 
dos de w; y w si usamos el método descrito a continuación. 

Consideremos primero la respuesta a alta frecuencia. Los factores de la función F(s) de la 
ecuación (7.19) se pueden multiplicar y F(s) se puede expresar de manera alternativa como 


1+as5+05+---+a,5% 


MOS qa ra re a 


donde los coeficientes a y b están relacionados a las frecuencias de polo y cero, respectivamente. 
De modo especifico, el coeficiente b, está dado por 


(7.23) 


(7.24) 
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Se puede demostrar [véase la obra de Gray y Searle (1969)] que el valor de b, se puede obtener 
considerando las diversas capacitancias del circuito equivalente de alta frecuencia, una por una, 
mientras se reducen a cero todos los otros condensadores (o bien, lo que es lo mismo, si se les 
sustituye con circuitos abiertos). Esto es, para obtener la aportación de la capacitancia C; reducimos 
a cero todas las otras capacitancias, reducimos a cero la fuente de señal de entrada y determinamos la 
resistencia R; vista por C,. Este proceso se repite entonces para todos los otros condensadores del 
circuito. El valor de b, se calcula sumando las constantes de tiempo individuales, llamadas 
constantes de tiempo a circuito abierto, 


b= CRo : - (7.25) 
iż] E 


donde hemos supuesto que hay ny condensadores del circuito equivalente de álta frecuencia. 

Este método para determinar b, es exacto: la aproximación se presenta al usar el valor de b, 
para determinar wy. Específicamente, si los ceros no son dominantes y si uno de los polos, por 
ejemplo P,, es dominante, entonces de la ecuación (7.24) 


wep 


bi x — (7.26) 


y la frecuencia superior de 3 dB será aproximadamente igual a wp,, lo que lleva a 


Yu S E (7.27) 


[ze] 


Aquí debemos señalar que, en circuitos complejos, por lo general desconocemos si existe un polo 
dominante. Sin embargo, con la ecuación (7.27) para determinar wy normalmente se obtienen 
resultados sorprendentemente buenos” incluso si no existe un polo dominante. El método se ilustra 
mediante un ejemplo. 


EJEMPLO 7.5 


En la figura 7.9(a) se ilustra el circuito equivalente de alta frecuencia de un amplificador FET de 
fuente común. El amplificador es alimentado por un generador de señales que tiene una resistencia 
R. La resistencia Ra (Ra) se debe a la red de polarización. La resistencia Rọ es el equivalente paralelo 
de la resistencia de carga R,, Rp la resistencia de polarización de dren, y r, la resistencia de salida del 
FET. Los condensadores Cy y Cga son las capacitancias internas del FET (sección 5.10). Para R = 
100 KQ, Ri, = 420 KQ, Cg = Cya = 1 pF, Zm = 4 mA/V, y Ri = 3.33 KQ, encuentre la ganancia de 
voltaje del centro de la banda, Ay = V/V, y la frecuencia superior de 3 dB, fy. l 


2 El método de constantes de tiempo a circuito abierto produce buenos resultados sólo cuando todos los polos son reales, 
como es el caso en este capitulo. 
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Y, (s) 


(a) 


Fig. 7.9 Circuitos para el ejemplo 7.5: (a) circuito equivalente de alta frecuencia de un amplificador FET; 
(b) circuito equivalente a frecuencias del centro de la banda; (c) circuito para determinar la resistencia vista 
por Cgs; y (d) circuito para determinar la resistencia vista por Cga. 


s, E SOLUCIÓN 


La ganancia de voltaje del centro de la banda se determina si se supone que los condensadores del 
modelo FET son circuitos abiertos perfectos. Esto resulta en el circuito equivalente del centro de la 
banda que se ilustra en la figura 7.9(b), del cual encontramos 


Vo Ra 


a 20+ 100 X 333 10.8 V/V 
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$ A Determinaremos wy usando el método de constantes de tiempo de circuito abierto. La resisten- 
cia R¿, vista por C, se encuentra haciendo C4 = 0 y poniendo en cortocircuito el generador de 
señales V,. Esto resulta en el circuito de la figura 7.9(c), de la cual encontramos que 


Rgs = Ral! R = 420 k9//100 KQ = 80.8 kQ 
Entonces, la constante de tiempo a circuito abierto de Cg es 
Tgs = CgsRgs = 1 X 107? x 80.8 x 10° = 80.8 ns 


` La resistencia R, vista por C4 se encuentra haciendo Cy = 0 y poniendo V, en cortocircuito. El 
resultado es el circuito de la figura 7.9(d), al cual aplicamos la prueba de corriente /,. Al escribir 
una ecuación de nodo en G resulta 


Entonces, 


Va = LR (7.28) 
donde R’ = Ra//R. Una ecuación de nodo en D produce 


L=g vr, rt 


L 
Sustituyendo por V; de la ecuación (7.28) y reacomodando términos, resulta 


Rea = FER + Ri + gaRiR =1.16MQ 


Entonces, la constante de tiempo de circuito abierto de Cpg es 


Tg = C, 
` =1x10%x1.16x 10f = 1160 ns 


- Lafrecuencia wy superior de 3 dB se puede determinar ahora con 


1 
HZ == 
Tos t Tga 


- 1 q 
6057 Or 06 Kradís 


Entonces 


-W 
Ja = 3p 7 1283 kHz 


El método de las constantes de tiempọ de circuito abierto tiene una importante ventaja en que 
indica al diseñador del circuito cuál de las diversas capacitancias es importante para determinar la 
respuesta en frecuencia del amplificador. Específicamente, la aportación relativa de las diversas 
capacitancias a la constante de tiempo eficaz b, es inmediatamente obvia. Esto es, en el ejemplo 
anterior vimos que C es la capacitancia dominante al determinar fy. También observamos que 
para aumentar efectivamente fy empleamos un FET con menor Cpa, O bien, para un FET dado, 
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reducimos R¿y usando una R' o R; menores. Si R es fija, entonces para un FET dado la única forma 
de aumentar el ancho de banda es reduciendo la resistencia de carga. Desafortunadamente, esto 
también hace decrecer la ganancia del centro de la banda. Éste es un ejemplo de los acostumbrados 
términos medios entre ganancia y ancho de banda, como se mencionó antes. 

A continuación señalamos el uso de constantes de tiempo a cortocircuito para determinar la 
frecuencia menor de 3 dB, wz. Los factores en la función F,(s) de la ecuación (7.12) se pueden 
multiplicar y F,(s) expresarse en la forma opcional 


rd... 


A HA E P, 
END apes 


(7.29) 


donde los coeficientes d y e están relacionados a las frecuencias de cero y polo, respectivamente. 
Específicamente, el coeficiente e, está dado por 


€, = wp twm + > +++ Wen, (7.30) 


Como se muestra en la obra de Gray y Searle (1969), el valor exacto de e, se puede obtener al 
analizar el circuito equivalente a baja frecuencia del amplificador, considerando los diversos 
condensadores uno por uno al tiempo que se ajustan todos los condensadores al vo (o bien, lo que 
es lo mismo, sustituyéndolos con cortocircuitos). Entonces, si el condensador C, está bajo conside- 
ración, sustituimos todos los otros condensadores con cortocircuitos, y también reducimos a cero 
la señal de entrada, y determinamos la resistencia R, vista por C,. El proceso se repite entonces para 
todos los condensadores, y el valor de e, se calcula con 


e= y id (7.31) 


isl 


donde se supone que hay n, condensadores en el circuito equivalente de baja frecuencia. 

El valor de e, se puede usar para obtener r yn valor aproximado de la frecuencia w; de 3 dB, 
siempre que ninguno de los ceros sea dominánte y exista un polo dominante. Esta condición se 
satisface si uno de los polos, por ejemplo P,, tiene una frecuencia wp, mucho más alta (por lo menos 
cuatro veces) que todos los otros polos y ceros. Si éste es el caso, entonces w; > wp, y de la ecuación 
(7.30) vemos que e, = wp, lo que lleva a 


ni 


a 2 Y, aP (1.32) 


Por supuesto que en un circuito complejo suele ser dificil averiguar si existe o no un polo dominante 
de baja frecuencia. Con todo, el método de las constantes de tiempo en cortocircuito suelen dar una 
estimación razonable de w,. Esta estimación suele ser suficiente para un diseño inicial hecho 
manualmente. El método también proporciona al diseñador considerable conocimiento sobre cuál 
de los varios condensadores limita más seriamente la respuesta a baja frecuencia. Estos puntos se 
ilustran más en secciones subsiguientes. 


Resumen 


Para fácil consulta, la tabla 7.1 contiene un resumen de las fórmulas empleadas para determinar las 
frecuencias f, y fy de 3 dB. 
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Tabla 7.1 RESUMEN DE LAS FÓRMULAS PARA DETERMINAR LAS FRECUENCIAS DE 3 DB 
DE AMPLIFICADORES 


(A) Polos y ceros se conocen y se pueden determinar fácilmente 


Respuesta a baja frecuencia 4 Respuesta a alta frecuencia 
Als) = AuFi(s) : A(s) = AmFuls) 
Hoa (s + ws + wz) - >: (S + Wzn) i ( +s/WayA + siwz): - (+ slwz,) 
Fro) eea == Fas) =a 
: (s +wp (s +wp) - : + (S + wpn) . (1 + s/w) + slwp)  - - (1 + s/t) 
Si wp > pz, WPs * y WZ WZ , Si wp K pa, WP s Wz w 
_ entonces para frecuencias cerca del centro de banda: entonces para frecuencias cerca del centro de banda: 
s : ; Aa 1 ; 
o Fs) = Sun (Polo dominante) l Fis) = Iron (Polo dominante) . 
y wL =wpi. re y Uy=up 
De otra forma, De otra forma, 
w= Vuh ++ Ut) ww=1 
(B) Polos y ceros no se pueden determinar fácilmente 
Respuesta a baja frecuencia ; Respuesta a alta frecuencia 
Sidi... l+as tas +.. 
1(s) rat... s6) 1+bis tbs? t. 
1 1 1 
=p + ua ++ b= — + — ++ 
1 7 Wp + Upa Pr, A wh FPS 
h, ny 
= .b,= CR, 
ej 2 C Ros l 2 Rio 
“Si existe un polo dominante (por ejemplo P,), entonces Si existe un polo dominante (por ejemplo P,), entonces 
. esup y WIW biS y Wy=up 
Entonces . l Entonces 


usd cr wz l 2 CRo 
1z : i= 
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Ejercicios. 


7.2 Un circuito de primer orden, que tiene una ganancia-de 10 a cd y una ganancia de 1 a frecuencia infinita, tiene 
su polo a 10 kHz. Encuentre la función de transferencia. 


s +21 x 10% 


Resp. 
p s+2r x10 


$ 7.3 Un amplificador directamente acoplado tiene una ganancia de cd de 1000 y una frecuencia superior de 3 dB de 
* 100 kHz. Encuentre la función de transferencia y el producto de ganancia por ancho de banda en hertz. 


- Resp. A, 10% Hz 


E —__——— 
27 x 10% 


-. 7.4 La respuesta a alta frecuencia de un amplificador está caracterizada por dos ceros en s = co y dos polos en wp y 
wp2. Si se expresa wp = kwp, encuentre el valor de k que resulte en el valor exacto de wy siendo 0.9wp;. Repita para wy + 
= 0.99wp:. $ a 


Resp. 2.78; 9.88 


7:5 Para el amplificador descrito en el ejercicio 7.4, encuentre los valores exactos y aproximados (usando la ecuación 
7.22) de wy (como función de wp,) para los casos k= 1, 2, 4. 


Resp. 0.64, 0.71; 0.84, 0.89; 0.95, 0.97 


7.6 Para el amplificador del ejemplo 7.5, encuentre el producto de ganancia por ancho de banda en megahertz. 
Encuentre el valor de R; que resultará en fy = 180 kHz. Encuentre los nuevos valores de la ganancia del centro de la 
banda y el producto de ganancia por ancho de banda. 


Resp. 1.39 MHz; 2.23 kQ; -7.2 V/V; 1.30 MHz 


7.3 RESPUESTA A BAJA FRECUENCIA DE AMPLIFICADORES 
DE FUENTE COMUN Y EMISOR COMUN 


En esta sección analizamos la respuesta a baja frecuencia de amplificadores capacitivamente 
acoplados de fuente común y emisor común. Por virtud del uso de condensadores de elevado valor 
para acoplamiento y derivación, estos circuitos son apropiados sólo para el diseño de circuitos de 
componentes discretos. Observamos que la infinita resistencia de entrada en la compuerta del FET 
hace su análisis más sencillo que el del BJT. Por lo tanto, comenzaremos con el análisis de un 
amplificador con JFET. Los resultados se aplican directamente a amplificadores MOS, pero, en la 
actualidad, es raro usar los MOSFET discretos en el diseño de amplificadores a pequeña señal. 


Análisis del amplificador de fuente común 


En la figura 7.10 se ilustra un amplificador capacitivamente acoplado de fuente común que utiliza un 
JFET de canal n. El circuito se muestra completo con el circuito de polarización que se utiliza 
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Von 


POS Cd. Rin 


Fig. 7.10 Amplificador clásico de fuente común capacitivamente acoplado. 


normalmente con una sola fuente de alimentación. Si se dispone de dos fuentes de alimentación, y 
si se utiliza polarización de fuente común, el circuito se simplifica y el análisis de respuesta en 
frecuencia también es más sencillo. ` 

En la figura 7.11 se ilustra el circuito amplificador de la figura 7.10, preparado para hallar la 
ganancia de voltaje a bajas frecuencias. Para hallar la ganancia, comenzaremos en la fuente de 
señales y avanzaremos hacia la carga paso a paso. Utilizando la regla del divisor de voltaje en el 
lado de entrada, podemos hallar el voltaje V, (entre compuerta y tierra) como ` 


VAS) = V48) 


Rat R+ 1/sCa 


RL 


Fig. 7.11 Circuito amplificador de la figura 7.10 preparado para hallar la ganancia a bajas frecuencias. La 
resistencia 1/g,, mostrada es la resistencia interna del FET entre compuerta y fuente viendo hacia la fuente 
(es decir, la del modelo T). . j 
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en donde Ra = (Ra//Rc»). Entonces, la función de transferencia de la entrada a la compuerta está 
dada por 


YA) _ s : | 
vís) n Ra +R 5+ 1/Coa(Ra + R) (7.33) 


que es una función de paso alto, indicando que Cc, introduce un cero a frecuencia cero (cd) y un 
polo real con una frecuencia wp, 


I 


CalR +R) 03% 


wp = 


Nótese que podríamos haber llegado a este resultado por inspección del circuito de entrada del 
amplificador usando las técnicas de análisis de red STC (véase el apéndice F). Especificamente, 
el circuito de entrada es una red STC (una constante de tiempo) con una constante de tiempo igual 
a Cc, multiplicada por la resistencia total vista por Cci, wp, es simplemente el inverso de esta 
constante de tiempo. 

El siguiente paso en el análisis es hallar la corriente de dren 7s): 


Vas) 


TAS) = 15) = Tga + Z 


(7.35) 
en donde hemos utilizado el hecho de que la resistencia equivalente entre compuerta y fuente es 

igual a 1/g, (esto es, hemos empleado el modelo T del FET implícitamente); por lo tanto, la 
impedancia total entre compuerta y tierra, en el lado de la fuente, es 1/g,, en serie con Zs, que denota 
el equivalente paralelo de Rs y Cs. La ecuación (7.35) se puede escribir también como 


IAS) = gmV As) ——b sE => 


donde 
E L 
Ys g Z R; +5 Cs 

Entonces, 

e 1/Rs + SCs 

JAS) = EAS) RE sC; 
esto es, 
s + 1/Csks 


l4s)= gV4o SF Ent RYC (7.36) 


que indica que el condensador de derivación Cs introduce un cero real y un polo real. El cero real. 
tiene una frecuencia wz, 


(7.37) 
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mientras que la frecuencia del polo real está dada por 


0 a E CN: SRA 
EE 7 CARINI) aR 
En consecuencia, podemos ver que wz siempre será menor en valor que wpz. 

Es ilustrativo interpretar físicamente los anteriores resultados con respecto a los efectos de Cs: 
Cs introduce un cero en el valor de s que hace que Zs sea infinita, lo cual tiene sentido físico porque 
una Zs infinita hará que 1, y por lo tanto V,; sea cero. La frecuencia del polo es la inversa de la 
constante de tiempo formada al multiplicar"Cs por la resistencia vista por el condensador. Para 
evaluar la última resistencia ponemos a tierra la fuente de señales (nótese que los polos de la red, 
o modos naturales, son independientes de la excitación) y retenemos los terminales de Cs. La 
.resistencia vista por Cs será Rs en paralelo con la resistencia entre fuente y compuerta, que es 1/g,,. 
- Habiendo determinado Js), ahora podemos obtener el voltaje de salida usando el circuito 
equivalente de salida de la figura 7.12(a). Hay una ligera aproximación en este circuito equivalente: 
la resistencia r, se muestra conectada entre dren y tierra, en lugar de entre dren y fuente, a pesar 
del hecho de que el terminal de la fuente ya no está a potencial de tierra porque Cs no está actuando 
como derivación perfecta. Sin embargo, como el efecto de r, es pequeño de todas formas (supo- 
niendo que r, >> Rp y R1), esta aproximación es válida. : 
En la figura 7.12(b) se ilustra el circuito equivalente de salida después de la aplicación del 
teorema de Thévenin. Después de àlgunas operaciones, obtenemos de esta figura 


A S a 
s + 1Ca[R; + (Ro/!/ro)] (1.39) 


Vs) = LAS MRolIro/R,) 
Por lo tanto, Ce introduce un cero a cero frecuencia (cd) y un polo real con una frecuencia wp, 


1 


“en RARA ao 


Otra vez la frecuencia de este polo podría haberse encontrado por inspección del circuito de la figura 


7.12(a): es igual al inverso de la constante de tiempo hallada al multiplicar Cez por la resistencia 
total vista por ese condensador. , 


Y, (5) —0V, (s) 


R; 


E] 
É 
li 
Pong 
a 
S 


(b) 


(a) 


Fig. 7.12 Circuito equivalente de salida (a bajas frecuencias) para el amplificador de las figuras 7.10 y 
711. 
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La ganancia del amplificador a baja frecuencia A¿(s) se puede hallar al combinar las ecuaciones 
(7.33), (7.36) y (7.39): 


a Vs) e s Ss+uz S j 
Als) = Vi) "stw sS twm s+wp 1) 
donde la ganancia del centro de la banda A,, está dada por 
Au=- E ga(RolirdIR) (7.42) 
Ra + RO” 


y donde wpi, Wz, wm Y wp están dadas por las ecuaciones (7.34), (7.37), (7.38) y (7.40), respectiva- 
mente. Nótese de la ecuación (7.41) que a medida que s = jw se hace mucho más grande en magnitud 
que wp, Wpa, Wm Y wz, la ganancia se aproxima al valor Ay del centro de la banda. 

Habiendo determinado los polos y ceros de baja frecuencia, podemos utilizar las técnicas de 
la sección 7.2 para hallar la frecuencia wz inferior de 3 dB. 


Diseño de los condensadores de acoplamiento y derivación 


El problema del diseño aqui es el de seleccionar valores apropiados para los condensadores de 
acoplamiento Cc, y Cez, y el condensador de derivación Cs para poner la frecuencia inferior wz 
de 3 dB a un valor especificado. Otro requisito común de diseño es reducir los valores del conden- 
sador. Con este fin, observamos que, de los tres polos, el causado por Cs (con frecuencia wp) está 
determinado por la resistencia eficaz más pequeña. Esto es porque (1/Zm) suele ser mucho menor 
que las resistencias que determinan las frecuencias de los otros dos polos y el cero. Se deduce que 
la capacitancia total es reducida al mínimo si se selecciona wp como la frecuencia más elevada, y 
polo dominante, en consecuencia. Es decir, hacemos wp = w; y usamos la ecuación (7.38) para 
determinar Cs. La frecuencia del cero se puede calcular entonces para verificar que sea mucho menor 
que wz. Entonces decidimos sobre la ubicación de los otros dos polos, por ejemplo, de cinco a diez 
veces menos que la frecuencia del polo dominante, para asegurar que w, esté ciertamente determi- 
nada y casi por entero por wm. Sin embargo, los valores seleccionados para wp y wps no deben ser 
demasiado bajos porque esto requeriría de valores más grandes para Cc, y Cez. El procedimien- 
to de diseño se ilustra por el siguiente ejemplo. 


EJEMPLO 7.6 


Deseamos seleccionar valores apropiados para los condensadores de acoplamiento Cc, y Co y el 
condensador de derivación Cs del amplificador de la figura 7.10, de modo que la respuesta a baja 
frecuencia sea dominada por un polo a 100 Hz y que el polo o cero más cercano esté por lo menos 
a una década de distancia. Sea Vpp = 20 V, R = 100 KQ, Ro: = 1.4 MO, Ra: = 0.6 MQ, Rs = 3.5 
KQ, Rp= 5 KQ, r, = œ, R, = 10 KQ, Vp = -2 V e Inss = 8 mA. También determine la ganancia del 
centro de la banda. f 


SOLUCIÓN 


Con los métodos del capítulo 5, se determina el siguiente punto de operación de cd: 


lp=2 mA Vos =-1 V Vp=+10 V 
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En este punto de operación la transconductancia es 


Entonces : ; 
: 2x8 z =4 mAV 
La ganancia de voltaje del cẹntro de la banda se puede determinar como sigue: la resistencia 


de entrada Ra está dada por 


y la ganancia de voltaje del centro de la banda Am se puede escribir como 


Au =- x gakRollR) 


alos" P ; Re FR 
_ 820 5x10_ 
== 0 Xx 5+107 10.8 V/V 


Entonces, el amplificador tiene una ganancia del centro de la banda de 20.7 dB. 
Para hallar cuál de los tres condensadores, Cei, Cs y Ce, debe hacerse para causar el polo 


dominante de baja frecuencia a 100 Hz, primero determinamos la resistencia relacionada con:cada 


uno, como sigue: ; 
Ren = R + Ra = 520 KQ 
Re, = Ry//(UZm) = 0.233 KQ i 
- Re = Ro+ R, =15KQ 
Como se esperaba, Rc, es la más pequeña y debe ser aquella para formar el polo de más alta 


frecuencia (y por lo tanto el dominante). Entonces, 


1 
O 
S Ifike, 
A 1 e 
“O 6 AF 


El cero debido a Cs se puede hallar, usando la ecuación (7.37), como 


A E 1 as 
f 2nCsRs Zr x 6.83 x 10%x3.5x 10* SaB 


Para poner los otros dos polos, debidos a Cc, y 'Ccz, por lo menos a una década de distancia de f, 
(es decir, igual o menor a 10 Hz) seleccionamos los condensadores como sigue: 


1 
e E — 
Co 2 PEE TENES TEVE TIO 
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y 
p 


b EREE EEATT 
Ca 2 aa xioxis xio 


= 1.06 uF 
Finalmente, observamos que en un diseño real, se utilizan valores estándar de condensadores. Estos 


valores deben ser mayores que los calculados, para asegurarse que la /, especificada se obtenga 
adecuadamente. 


Ejercicios 

. 7.7 Un amplificador FET de fuente común utiliza una resistencia Rs de 1 kQ derivada por un condensador Cs. Se 
encuentra que el polo y cero debido a Cs están a 100 rad/s y 10 rad/s, respectivamente. Encuentre los valores de Cs y 
Em- 


Resp. 100 uF; 9 mA/V 


7.8 Si,enel amplificador FET de fuente común, Ryes sustituido con una fuente ideal de corriente constante, encuentre 
las frecuencias wz y wp causadas por Cs. 


Resp. wz= 0; wp= Eml Es 


das tl: de y e a He. E AO du AM O 


Análisis del amplificador de emisor común 


En la figura 7.13 se ilustra el clásico amplificador de emisor temún acoplado capacitivamente. El 
circuito utiliza una sola fuente de alimentación y por lo anto su circuito de polarización -es más 
completo que el que es posible cuando se utilizan dos fuentes de alimentación, en especial si se 
emplea polarización de fuente de corriente. Con todo, seleccionamos analizar-la respuesta de baja 
frecuencia de este circuito más complejo por su generalidad. 


Vec 


S 


uS 
ES 


e 


Fig. 7.13 Etapa amplificadora de emisor común clásica. (Los nodos están numerados para fines de 
simulación del SPICE del ejemplo 7.9.) 
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Como ya mencionamos, el análisis de la respuesta a baja frecuencia del amplificador de emisor 
común se complica por el hecho de que el BJT tiene una £ finita. Especificamente, nótese que a 
bajas frecuencias la impedancia de entrada del amplificador incluye el efecto de C y, por lo tanto, 
interactúan Cc, y Ce. Esto es muy diferente del caso del FET donde es posible aislar los efectos de 
los tres condensadores y considerar su efecto en la respuesta a baja frecuencia del amplificador, uno 
por uno. 

En la figura 7.14 se ilustra el circuito equivalente de baja frecuencia del amplificador de emisor 
común, incluyendo los condensadores de acoplamiento y derivación. 

Aun cuando podemos ciertamente analizar este circuito y determinar su función de transferen- 
cia y de ella los polos y ceros, las expresiones obtenidas serán demasiado complicadas para producir 
un conocimiento útil. En lugar de esto, haremos uso del método de constantes de tiempo a 
cortocircuito, descritas en la sección 7.2, para obtener una estimación de la frecuencia w, inferior 
de 3 dB. 

La determinación de w; es como sigue: primero, hacemos Vs igual a cero. Luego ajustamos Cg 
y Cc, al infinito y hallamos la resistencia Rc, vista por Cc,. Del circuito equivalente de la figura 
7.14, con Cz ajustado a œ, encontramos 


Re: = R, + [Ry/Kr, + Fr)] (7.43) 


A continuación, ajustamos Cc, y Cez al œ y determinamos la resistencia R£ vista por Cp. Otra vez, 
del circuito equivalente de la figura 7.14, o simplemente usando la regla para reflejar resistencias del 
circuito de la base al emisor, obtenemos? 


Fa +r, + (Ry Rs) 
Rg= Re J AS EN (7.44) 


Finalmente, ajustamos Ca y Cral infinito y obtenemos la resistencia vista por Cez: 


Res = R; + (Relire) (7.45) 


e 


Ri 


NR 


Fig. 7.14 Circuito equivalente para el amplificador de la figura 7.13 en la banda de baja frecuencia. 


E Despreciamos ro (es decir, hacemos To = œ) para simplificar las cosas. El efecto de ro sobre el valor de R£ es tan 
pequeño que es despreciable. 
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Ahora sé puede determinar un valor aproximado para la frecuencia inferior de 3 dB con la ecuación 
(7.32) 


w > SA, + o + e 
t CaRa CRe Caka 


En este punto debemos observar que el cero introducido por Cz es el valor de s que hace Zg = 
1/(1/Rg + sCg) infinita, 


(7.46) 


(7.47) 


La frecuencia del cero suele ser mucho menor que w,, justificando la aproximación que interviene 
en el uso del método de las constantes de tiempo a cortocircuito. 

Dado un valor deseado para w,, la ecuación (7.46) se puede utilizar en el diseño como sigue: 
como Rg suele ser la más pequeña de las tres resistencias Rci, Ré y Rc, seleccionamos un valor para 
Cg de modo que (1/CgR£) sea el término dominante en el lado derecho de la ecuación (7.86), por 
ejemplo 1/C¿R¿=0.8 w. Esto equivale a hacer que Cg forme el polo dominante de baja frecuencia; 
en otras palabras, a w = w; los otros dos condensadores tendrán pequeñas reactancias y por lo tanto 
desempeñan un papel de importancia menor. El restante 20% de la w, se divide entonces por igual 
entre los otros dos términos de la ecuación (7.46). Finalmente, se emplean valores prácticos para 
los tres condensadores de modo que la w, obtenida sea igual o menor que el valor especificado. 


Ejercicios 


Los siguientes ejercicios están relacionados con el amplificador de emisor común de la figura 7.13 con R, = 4 KQ, 
R,=8k0Q, R: = 4 KQ, Rg = 3.3 KQ, Re = 6 KQ, R; = 4 KQ y Vcc = 12 V. Se puede demostrar que la corriente de cd del 
emisor es [¿ = 1 mA. A esta corriente el transistor tiene ĝo = 100, ro = 100 KQ y r, = 50 Q. 


7.9 Encuentre la ganancia del centro de la banda. 
Resp. Au=-22.5 V/V 


7.10 Encuentre Rci, Rg y Rc», y por lo tanto f}, para el caso Cei = Cez = 1 pF y Ce = 10 pF. También encuentre la 
frecuencia del cero. i í 


Resp. 5.3 kQ; 40.5 Q; 9.66 KQ; 439.5 Hz; 4.8 Hz 


D7.11 Se requiere cambiar los valores de Cei, Cez y Cg de modo que f; sea de 100 Hz. Utilice el procedimiento de 
diseño descrito en el texto para obtener los nuevos valores del condensador. 


Resp. Cci =3 pF; C¿= 49.1 uF; Co = 1.65 pF 


7.4 RESPUESTA A ALTA FRECUENCIA DE AMPLIFICADORES DE FUENTE COMÚN 
Y EMISOR COMUN 


Ahora dirigimos nuestra atención a la respuesta a alta frecuencia de los amplificadores de fuente 
` común y de emisor común. En la figura 7.15(a) se ilustra el circuito de un amplificador MOSFET 
de fuente común que se puede aplicar igualmente bien con el MOSFET de enriquecimiento 
sustituido con un MOSFET de agotamiento, un JFET, un MESFET de GaAs o un BJT. Este último 
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(a) o O 


Fig. 7.15 Un amplificador MOSFET de fuente común (a), y un amplificador BJT de emisor común (b). 
Aquí, V, y R, representan el equivalente de Thévenin del circuito en el lado de entrada, incluyendo el circuito 
de salida de la etapa amplificadora precedente (si la hay) y la red de polarización del transistor Q (si lo hay). 
Análogamente, R, representa la resistencia total entre el dren (el colector) y tierra de señal. Aun cuando la 
tierra de señal en la fuente (emisor) se muestra establecida por un condensador de elevado valor, esto no es 
necesario, y los circuitos se pueden usar para representar, por ejemplo, el semicircuito diferencial de un par 
diferencial. É 


se muestra en la figura 7.15(b). Deseamos explicar los siguientes cuatro puntos importantes en 
_ relación con estos dos circuitos: 


1. Se utiliza polarización de fuente de corriente para simplificar las cosas y así concentrar la 
atención en los mecanismos que limitan la respuesta a alta frecuencia. El análisis a seguir, 
no obstante, es general y se aplica con cualquier distribución de polarización. 


2. La tierra de señal es establecida en la fuente (emisor) por un condensador de derivación de 
elevado valor. Aun cuando éste sería cl caso real en amplificadores capacitivamente acoplados, 
estamos empleando aquí estos condensadores de derivación de elevado valor simplemente 
como notación breve para indicar que la fuente (emisor) está a tierra de señal. En amplificadores 
acoplados directamente, la forma más común para establecer tierra de señal en la fuente 
(emisor) es emplear la configuración de par diferencial. Como hemos visto en el capítulo 6, 
para operación diferencial, el amplificador diferencial se comporta como un circuito de fuente 
común. (emisor común). Por lo tanto, cada uno de los circuitos de la figura 7.15 puede 
representar el semicircuito diferencial de un amplificador diferencial. 


3. La fuente de señales V,, con una resistencia de fuente R,, representa ya sea una fuente real 
o, lo que es más común, el equivalente de Thévenin del circuito en el lado de la entrada 
del amplificador. Este equivalente de Thévenin también tomaría en cuenta el circuito de 
salida de la etapa precedente de amplificador (si la hay) y la red de polarización del 
transistor Q (si lo hay). 


4. Laresistencia R, representa la resistencia total entre el dren (colector) y tierra de señal, y 
por lo tanto incluye la resistencia de polarización Rp (Rc en el circuito de emisor común), 
la resistencia real de carga (que puede ser la resistencia de entrada de la etapa siguiente de 
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Ejercicio 


amplificador) o la resistencia de salida de una fuente activa de corriente de carga (si se 
utiliza alguna). 


7.12 Para el amplificador JFET de la figura 7.10, encuentre V, y R,, como se utilizan en la figura 7.15, en términos 
de V, R, Rai y Raz. 


Resp. Y,= 


_ RaillRg) _ 


VE RallRo) Re Rallo 


; R; = RIRGo Raz 


Circuitos equivalentes para análisis de alta frecuencia 


Si sustituimos el FET de la figura 7.15(a) con su modelo de circuito equivalente de alta frecuencia 
(véase la sección 5.10), estamos en posibilidad de obtener el circuito equivalente de amplificador 
de alta frecuencia que se ilustra en la figura 7.16(a). Es posible una ligera simplificación al combinar 
R, y ro en una sola resistencia R; = R;//ro, obteniendo así el circuito equivalente que se muestra en 
la figura 7.16(b). En breve utilizaremos este último circuito para determinar la respuesta de alta 
frecuencia del amplificador de fuente común. 

Ahora demostraremos que el circuito de la figura 7.16(b) también se puede utilizar para 
determinar la respuesta de alta frecuencia del amplificador de emisor común de la figura 7.15(b). 
Con ese fin, sustituimos el BJT con su modelo de circuito equivalente híbrido 7 de alta frecuencia 
(véase la sección 4.15) y obtenemos el circuito equivalente de amplificador de emisor común de alta 
frecuencia que aparece en la figura 7.17(a). Hay dos obvias simplificaciones posibles de este 
circuito: aplicar el teorema de Thévenin a la entrada para sustituir V,, R,, r, y r, con la fuente de 
señales equivalente V; y R;, 

Fa 


V; = V; —=— i 
7 SR++, (728) 


R, = (R; + rollrr (7.49) 


a. (b) 


Fig. 7.16 (a) Circuito equivalente para analizar la respuesta a alta frecuencia del circuito amplificador de 
la figura 7.15(a). Nótese que el MOSFET se ha sustituido con un circuito equivalente de alta frecuencia. (b) 
Versión ligeramente simplificada de (a) obtenida al combinar R; y ro en una sola resistencia R; = R¿//ro. 
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R; Fx BO 


B 


(b) ! 
Fig. 7.17 (a) Circuito equivalente para el análisis de la respuesta a alta frecuencia del amplificador 
de emisor común de la figura 7.15(b). Nótese que el BJT está sustituido con su circuito equivalente de 
alta frecuencia híbrido 7. (b) Versión equivalente pero más sencilla del circuito de (a), donde 


, Fa d r 
y =V, Rina R; = (R; + rra y Ri = Rillro. 


y combinando R, y r, en una sola resistencia, R, = R,//ro. El resultado es el circuito equivalente de 
la figura 7.17(b), que es idéntico en estructura al del amplificador de fuente común de la figura 
7.16(b). Por lo tanto, necesitamos analizar sólo uno de los dos circuitos y usar un simple cambio de 
variables para obtener la respuesta en frecuencia del otro. Específicamente, analizaremos el circuito 
de fuente común y luego obtendremos la respuesta de emisor común al sustituir Y, por V;, R, por 
R;, Cgs por Cz y Cga por Cp 

Un examen del circuito de la figura 7.16(b) deja ver que el condensador C¿¿ conecta el nodo , 
de salida (en el dren) y el nodo de entrada (èn la compuerta); de esta forma introduce retroalimen- 
tación y destruye la naturaleza unilateral del amplificador, complicando considerablemente el 
análisis. Por fortuna, hay un teorema de circuitos que permite sustituir una conexión en puente como 
es Cza con dos elementos a tierra, uno entre compuerta y tierra y el otro entre dren y tierra. Esta 
sustitución no sólo simplifica el análisis de circuito, sino que, lo que es más importante, también 
aclara el importante efecto que Cga tiene sobre la respuesta a alta frecuencia del amplificador de 
fuente común. Este teorema de circuito se conoce como teorema de Miller, y nos desviaremos 
brevemente para estudiarlo. 


Teorema de Miller 


Considere la situación que se ilustra en la figura 7.18(a). Hemos identificado los nodos 1 y 2, junto 

con el terminal a tierra de una red en particular. Como se muestra, una admitancia Y está conectada 
entre los nodos 1 y 2. Además, los nodos 1 y 2 pueden estar conectados por otros componentes a 
otros nodos de la red; esto se ilustra por medio de las líneas interrumpidas que emanan de los nodós 
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xi h Y 2 xn? y ‘N Ly e 1 
aN PS `, 
4 VR. = = KV, 
(a) (b) 


Fig. 7.18 Teorema de Miller. 


1 y 2. El teorema de Miller proporciona los medios para sustituir la admitancia Y de “puente” con 
dos admitancias: Y, entre el nodo 1 y tierra y Y, entre el nodo 2 y tierra, como se muestra en la figura 
7.18(b). 

La sustitución de Miller ilustrada en la figura 7.18 está basada en la premisa de que es posible, 
por medios independientes, determinar la ganancia de voltaje del nodo 1 al nodo 2, denotada por 
K, donde K = V./V,. Conocida la ganancia K, los valores de Y, y Y, se pueden determinar como 
sigue: se puede ver de la figura 7.18(a) que la única forma de que el nodo 1 “sepa de la existencia” 
de la admitancia Y es por medio de la corriente tomada por Y alejándose del nodo 1. Esta corriente, 
I, está dada por 


h= YV, = V) = yv (1 < VIV.) 
= YV¡(1 -K) 


Para que el circuito de la figura 7.18(b) sea equivalente al de la figura 7.18(a) es esencial que la 
admitancia Y, sea de un valor tal que la corriente que toma del nodo 1 sea igual a /,: 


YY, =l 
que lleva a 
=NM1-K) ` (7.50) 


Del mismo modo, el nodo 2 “siente” la existencia de la admitancia Y sólo por medio de la 
corriente 7, tomada por Y alejándose del nodo 2 (nótese que Jņ = —1,): 


L= YV,-Y,) 
| = YVA VW) 
Entonces 
= X1 - 1/K)V, 


Para que el circuito de la figura 7.18(b) sea equivalente al de la figura 7.18(a) es esencial que el 
valor de Y, sea tal que la corriente que toma del nodo 2 sea igual a 1): 


Y, Y, a h 
que lleva a 


= K1-VK) (SD) 


627 


7.4 RESPUESTA A ALTA FRECUENCIA DE AMPLIFICADORES DE FUENTE COMÚN Y EMISOR COMÚN 615 


Las ecuaciones (7.50) y (7.51) son las dos condiciones necesarias y suficientes para que la red de 
la figura 7.18(b) sea equivalente a la de la figura 7.18(a). Nótese que, en ambas redes, la ganancia 
de voltaje del nodo 1 al nodo 2 es igual a K. Aplicaremos el teorema de Miller con bastante 
frecuencia en todo el libro. Es oportuna aquí una nota importante de precaución. El circuito 
equivalente de Miller de la figura 7.18(b) es válido sólo mientras no cambien las condiciones 
que existan en la red cuando K se determine. Se deduce que aun cuando el teorema de Miller es 
muy útil para determinar la impedancia de entrada y la ganancia de un amplificador, no se puede 
usar para determinar su resistencia de salida. Esto es porque al determinar la resistencia de salida 
en la forma convencional, la fuente de señales de entrada se elimina y se aplica un voltaje de prueba 
a los terminales de salida. Esto obviamente cambia el valor de K y no hace válido el equivalente de 
Miller. : ; 
Para apreciar la utilidad del teorema de Miller, considere el caso de un amplificador de fuente 
común que se ha determinado, por algún medio, para tener una ganancia de voltaje de compuerta 
a dren de —100 V/V, por ejemplo. La pequeña capacitancia C4 (por ejemplo, 1 pF) da lugar a una 
capacitancia de entrada entre compuerta y tierra que se puede determinar usando la ecuación (7.50) 
como 


Ci =, CgA1 - K) 
= 1[1 - (-100)] = 101 pF 


que es una capacitancia de entrada más bien grande, que seguramente limitará la respuesta en 
frecuencia del amplificador. El efecto de multiplicación experimentada por Cpa se conoce como 
efecto Miller. A continuación presentamos la aplicación del teorema de Miller en el análisis de la 
respuesta a alta frecuencia del amplificador de fuente común. 


Análisis de la respuesta a alta frecuencia 


Hay varias formas de analizar el circuito equivalente a alta frecuencia de la figura 7.16(b), que para 
mayor comodidad hemos dibujado como se aprecia en la figura 7.19(a), para determinar la 
frecuencia wy superior de 3 dB. Una forma consiste en utilizar el método de las constantes de tiempo 
a circuito abierto; ya hemos hecho esto en el ejemplo 7.5. En otro método aproximado, que produce 
considerable conocimiento sobre las limitaciones de alta frecuencia, interviene la aplicación del 
teorema de Miller para sustituir C¿y por una capacitancia equivalente de entrada entre la compuerta 
y tierra. Este método está basado en la observación en que C4 es pequeña, la corriente que 
circula por ella será mucho menor qué la de la fuente controlada g,,V¿s. Por lo tanto, despreciando 
la corriente que pasa por C¿, en la determinación del voltaje de salida V,, podemos escribir 


ATA (7.52) 


Usando la razón entre los voltajes en los dos lados de C, hace posible que sustituyamos C¿y en el 
lado de entrada (compuerta) con la capacitancia equivalente de Miller 


Ca = Col + aR) i (7.53) 


como se muestra en la figura 7.19(b). Reconocemos el circuito en el lado de entrada como el de un 
filtro pasabajos de primer orden, cuya constante de tiempo está determinada por la capacitancia 
total de entrada 


Cr = Cys + Coll + gmR;) (7.54) 
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(a) 


+ 
Y, An A T Cual + 8m Ri) 
— 
; (b) 
Fig. 7.19 Circuitos equivalentes para evaluar la respuesta a alta frecuencia de un amplificador de fuente 


común. 


y la resistencia R, de fuente de señales. Este circuito de primer orden determina la respuesta a alta 
frecuencia del amplificador de fuente común, introduciendo un polo dominante a alta frecuencia. 
Por lo tanto, la frecuencia superior de 3 dB será 


1 


Wy = TR, (7.55) 
y la ganancia a alta frecuencia se puede expresar como 
Pa 

Anís) SUSTO (7.56) 


donde, como antes, Ay denota la ganancia del centro de la banda. 

De lo anterior, observamos el importante papel desempeñado por la pequeña capacitancia de 
retroalimentación Cen la determinación de la respuesta a alta frecuencia del amplificador de fuente 
común. Debido a que los voltajes en los dos lados de C¿, están en la razón de -g„R;, que es un 
número grande aproximadamente igual a la ganancia del centro de la banda, C, da lugar a una 
capacitancia grande, Cza(1 + gmR¿), en paralelo con los terminales de entrada del amplificador. Éste 
es el efecto Miller. Se deduce que para aumentar la frecuencia superior de 3 dB o de corte del 
amplificador, se puede reducir g„R;, lo cual reduce la ganancia del centro de la banda, o reducir la 
resistencia de la fuente, que no siempre es posible. De manera alternativa, se pueden usar * 
configuraciones de circuito que no sean afectados por el efecto Miller, por ejemplo, la configuración 
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cascodo introducida en la sección 6.5. Ésta y otras configuraciones especiales para amplificadores 
de banda ancha se estudiarán en secciones posteriores. 

Estos resultados se pueden aplicar de manera directa al amplificador de emisor común. 
Específicamente, la ganancia de alta frecuencia está dada por la ecuación (7.56) donde 


wy = l 7 (7.57) 
CR, 
con R; dada por la ecuación (7.49) y Cr dada por 


Cr=C,+(1 + gmR0)C, i (7.58) - 


EJEMPLO 7.7 


Utilice el método aproximado basado en el efecto Miller para hallar la frecuencia superior de 3 dB 
del amplificador de fuente común cuyos valores están especificados en el ejemplo 7.6. Sea Cys = 
Cga ="1 pF. Compare el resultado con el obtenido, para el mismo amplificador, en el ejemplo 7.5 
usando el método de constante de tiempo a circuito abierto. 


| SOLUCIÓN 


.La capacitancia total de entrada se obtiene de la ecuación (7.54) como sigue: 
Cr=1+1x(1+4x3.33) = 15.3 pF 


La resistencia efectiva del generador se obtiene como (véase el ejercicio 7.12): 
R, = 100 k0//420 KQ = 80.8 kQ 


Entonces, usando la ecuación (7.55), obtenemos fy como sigue: 


Ju = 27 2r x 15.3 x 107" x 80.8 x 10* 128,7 RBZ 


' que es muy cercana al valor (128.3 kHz) obtenido en el ejemplo 7.5. : 


La aproximación que interviene en el método citado líneas antes para determinar wy es 
equivalente a suponer que existe un polo dominante de alta frecuencia. Para verificar que éste sea 
el caso, dedusiremos la función de transferencia exacta de alta frecuencia del amplificador de fuente 

. común. Al convertir'el generador de señales de entrada a la forma de Norton, resulta el circuito que 
se muestra en la figura 7.20. Al escribir una ecuación de nodo en G resulta 


Vas) _ Yes 
Ro R 


+ SCgsV gs + SCgd Vgs — Vo) (1.59) 


Al escribir una ecuación de nodo en D resulta 


SC gaV gs = A) = EmV gs + Vos) 


(7.60) 


L 
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Y, = —8m Ves Ri, 


Ceall + 8mRi) 


(b) 


Fig. 7.19 Circuitos equivalentes para evaluar la respuesta a alta frecuencia de un amplificador de fuente 
común. 


y la resistencia R, de fuente de señales. Este circuito de primer orden determina la respuesta a alta 
frecuencia del amplificador de fuente común, introduciendo un polo dominante a alta frecuencia. 
Por lo tanto, la frecuencia superior de 3 dB será 


ENES | 
wy= CR (7.55) 
y la ganancia a alta frecuencia se puede expresar como 
EOT EER (7.56) 


1 + slwy 


donde, como antes, A denota la ganancia del centro de la banda. 

De lo anterior, observamos el importante papel desempeñado por la pequeña capacitancia de 
retroalimentación C,yen la determinación de la respuesta a alta frecuencia del amplificador de fuente 
común. Debido a que los voltajes en los dos lados de C¿a están en la razón de -g„R;, que es un 
número grande aproximadamente igual a la ganancia del centro de la banda, C¿y da lugar a una 
capacitancia grande, Cz + gmR;), en paralelo con los terminales de entrada del amplificador. Éste 
es el efecto Miller. Se deduce que para aumentar la frecuencia superior de 3 dB o de corte del 
amplificador, se puede reducir g„R;, lo cual reduce la ganancia del centro de la banda, o reducir la 
resistencia de la fuente, que no siempre es posible. De manera alternativa, se pueden usar 
configuraciones de circuito que no sean afectados por el efecto Miller, por ejemplo, la configuración 
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cascodo introducida en la sección 6.5. Ésta y otras configuraciones especiales para amplificadores 
de banda ancha se estudiarán en secciones posteriores. 

Estos resultados se pueden aplicar de manera directa al amplificador de emisor común. 
Específicamente, la ganancia de alta frecuencia está dada por la ecuación (7.56) donde 


1 


Wwy= (1.57) 
CrR; 
con R; dada por la ecuación (7.49) y Cr dada por 
. Cr= Cr+ (1 + gnR0)C, E (7.58) 


EJEMPLO 7.7 


Utilice el método aproximado basado en el efecto Miller para hallar la frecuencia superior de 3 dB 
del amplificador de fuente común cuyos valores están especificados en el ejemplo 7.6. Sea Cy = 
Cga = 1 pF. Compare el resultado con el obtenido, para el mismo amplificador, en el ejemplo 7.5 
usando el método de constante de tiempo a circuito abierto. 


SOLUCIÓN $ 


. La capacitancia total de entrada se obtiene de la ecuación (7.54) como sigue: 


C7=1+1x(1 +4x3.33)= 15.3 pF 
La resistencia efectiva del generador se obtiene como (véase el ejercicio 7.12): 
R, = 100 kQ//420 KQ = 80.8 KQ 


Entonces, usando la ecuación (7.55), obtenemos fy como sigue: 


-2 1 Tawa 
ARO BO 2S7 KHz 


que es muy cercana al valor (128.3 kHz) obtenido en el ejemplo 7.5. : 


La aproximación que interviene en el método citado líneas antes para determinar wy es 
equivalente a suponer que existe un polo dominante de alta frecuencia. Para verificar que éste sea 
el caso, dedutiremos la función de transferencia exacta de alta frecuencia del amplificador de fuente 
común. Al convertir el generador de señales de entrada a la forma de Norton, resulta el circuito que 
se muestra en la figura 7.20. Al escribir una ecuación de nodo en G resulta 


VAS) _ Ya 
R R 


+ SCgs Vgs + SCg Vgs — Vo) (7.59) 


Al escribir una ecuación de nodo en D resulta 


Vos) 


L 


SC Vas == 18) = EmVgs + (7.60) 
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Fig. 7.20 Determinación de la función de transferencia exacta de alta frecuencia de un amplificador de 
fuente común. y 


Al eliminar V; de las ecuaciones (7.59) y (7.60) resulta la función de transferencia 


S 
2 -GA 

he (7.61) 
Vas) 1 +s[Cp + Coll + gmRi) + Ch RERIIR, + AC ¿Cari Ri 


Por lo tanto, el amplificador tiene un cero con frecuencia wz = gm/C¿a y dos polos cuyas frecuencias 


. se pueden determinar a partir del polinomio del denominador. Nótese que el coeficiente del término 


s del denominador es, como se esperaba, igual al valor deducido en el ejemplo 7.5 usando constan- 
tes de tiempo a circuito abierto. Además de esta observación, el polinomio del denominador es 
desafortunadamente demasiado complejo para sacar información útil de manera directa, pero 
podemos sustituir valores numéricos y obtener las frecuencias de los polos, como se requiere en el 
siguiente ejercicio. ' l 


7.13 Para el amplificador de fuente común especificado en los ejemplos 7.6 y 7.7 utilice la ecuación (7.61) para 
determinar las frecuencias de su cero finito y dos polos. 


Resp. f2= 637 MHz; fp, = 128.4 kHz; fp, = 734 MHz 


Las respuestas al ejercicio 7.13 muestran que el cero y segundo polo están ciertamente a 
frecuencias mucho más altas que el polo dominante. El hecho de que los dos polos estén tan 
separados hace posible que factoricemos el denominador de la ecuación (7.61), como se muestra a 


continuación. El polinomio D(s) del denominador se puede escribir como 


s s TEE 
vo-hi) 


y 
ar9s[L+ Ls G 
Up Up) WpWm 
GS (7.62) 
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Al igualar los coeficientes de los términos s de las ecuaciones (7.61) y (7.62) resulta 


1 
, <= ñ>—>—>—2>———————_—_—_—— 
[Cgs + Col + gmR1) + Cod Ri/RYIR; 


que es ligeramente diferente del valor obtenido usando el efecto Miller pero idéntica al valor de 
wy obtenido usando constantes de tiempo a circuito abierto. Al igualar los coeficientes de s en las 
ecuaciones (7.61) y (7.62) y usar (7.63) resulta la frecuencia del segundo polo 


A Cs Si Col. + gmR1) + Cad R/R,) 01.64) 


CaCyaRi 
De gmR; > 1 y Ri <R,, esta expresión se puede aproximar como 


Up 


(7.63) 


e En: 
que muestra que wp será por lo general muy alta. . l 

Finalmente, observamos que los resultados de las ecuaciones (7.61), (7.63), (7.64) y (7.65) se 
pueden adaptar al caso del amplificador de emisor común simplemente al sustituir R, por R;, Cgs 


por Cx y Cza por C,. Además, la frecuencia del cero de alta frecuencia es wz = gm/C;. 


E E E Pe LE A P A A E o KAT Ae E E A E a AR AT a 


Ejercicio 


aa ii 


Los siguientes ejercicios están relacionados con el amplificador de emisor común de la figura 7.13, con R, = 4 KQ, 

" R,=8k0,R,=4k0, Re = 3.3 KQ, Re = 6 KQ, R, = 4 kQ y Vec = 12 V. Se puede demostrar que la corriente de cd del 

` emisor es Js = 1 mA. A esta corriente, el transistor tiene B = 100, Cz = 13.9 pF, C, = 2 pF, ro = 100 KQ y r, = 50 Q. 
Además, este amplificador se analizó en el ejercicio 7.9, donde se encontró que su ganancia Am del centro de banda 
era de -22.5 V/V. f . - 


7.44 Determine la resistencia efectiva de fuente R:, y la resistencia efectiva de carga R;. 
Resp. 1 k(2;2.344 kQ 


, 7.45 Utilice el método del efecto Miller para determinar la capacitancia total de entrada y de ella el polo dominante 
- de alta frecuencia. 


Resp. 203.4 pF; 782 kHz 


7.16 Utilice la ecuación:(7.63), con los símbolos cambiados con los del BJT, para determinar una mejor estimación 
del polo dominante. Del mismo modo, utilice la ecuación (7.64) para determinar el segundo polo. 


Resp. 765 kHz; 508 MHz 


7.5 LAS CONFIGURACIONES DE BASE COMÚN, COMPUERTA COMÚN Y CASCODO 


En las secciones previas se demostró que la respuesta a alta frecuencia del amplificador de fuente 
común, y del amplificador de emisor común, está limitada por el efecto Miller introducido por la 
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capacitancia de retroalimentación (C¿y en el FET y C, en el BJT). Se deduce que, para prolongar el 
límite superior de frecuencia de una etapa amplificador con transistores, se debe reducir o eliminar 
la multiplicación de capacitancia de Miller. En lo que sigue demostraremos que esto se puede 
alcanzar en la configuración de amplificador de base común. Se puede aplicar un análisis casi 
idéntico a la configuración de compuerta común. 

También analizaremos la respuesta en frecuencia de la configuración cascodo, y demostrare- 
mos qué combina las ventajas de los circuitos de emisor común y base común (los circuitos de 
fuente común y de compuerta común en el caso de un FET). 


Análisis del amplificador de base común 


- En la figura 7.21 se: ilustra un amplificador de base común en que la fuente de señal está acoplada 
al emisor a través de un condensador. Aun cuando éste sería el caso en un amplificador capacitiva- 
mente acoplado, el análisis a seguir se aplica igualmente bien a circuitos directamente acoplados. 
Como en el caso del emisor común, V, y R, representan los parámetros equivalentes de Thévenin 
del circuito que alimenta al amplificador de base común, y pueden incluir resistores de polarización 
(si los hay) del transistor O. Del mismo modo, R; representa la resistencia total entre el colector y 
tierra de señal. Por último, nótese que este circuito fue analizado en la sección 4.11 a frecuencias 
del centro de la banda. De manera específica, aquí nos interesa su respuesta a alta frecuencia; el 
análisis de la respuesta a baja frecuencia es fácil y se puede realizar de modo semejante al empleado 
para el amplificador de emisor común. 

En la figura 7.22(a) se ilustra el circuito equivalente de alta frecuencia del amplificador de base 
común. Para simplificar las cosas y para concentrar nuestra atención en los elementos especiales 
del circuito de base común, se han omitido r, y ry. l 

En el circuito de la figura 7.22(a) observamos que el voltaje en el terminal del emisor V, es 

` igual a —V,. Podemos escribir una ecuación de nodo en el terminal del emisor que haga posible que 
expresemos la corriente de emisor 7, como 


L -n tc- gaV, = n La gn+ 0, 


Fig. 7.21 Etapa amplificadora de 
base común, Para mayor sencillez, la 
fuente de señales se muestra capaci- 
tivamente acoplada. Sin embargo, el 
análisis de alta frecuencia se aplica 
de manera directa a circuitos acopla- 
dos directamente. 
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(a) 


X 


V, T 


(b) 


Fig. 7.22 (a) Circuito equivalente del amplificador de base común de la figura 7.21; (b) versión simplifi- 
cada del circuito en (a). 


"Entonces, la admitancia de entrada mirando hacia el emisor es 


Loi I E 
7 zt Ents +sG : p (7.66) 


Por lo tanto, a la entrada del circuito podemos sustituir el transistor por su admitancia de entrada, 
como se muestra en la figura 7:22(b). 

En el lado de salida (figura 7.21a) vemos que V, está jaamad por la fuente de corriente 
2mV, que alimenta a (R,//C,). Esta observación se utiliza al dibujar la parte de salida del circuito 
simplificado equivalente que se muestra en la figura 7.22(b). 

El circuito simplificado equivalente de la figura 7.22(b) muestra claramente el elemento más 
importante de la configuración de base común: la ausencia de una capacitancia interna de retroali- 
mentación. A diferencia del circuito de emisor común, aquí C, tiene un terminal a tierra y no hay 
efecto Miller presente. Por lo tanto, esperamos que la frecuencia superior de corte sea mucho más 
-alta que la de la configuración de emisor común. 
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Los polos de alta frecuencia se pueden determinar directamente del circuito equivalente de la 
figura 7.22(b). En el lado de entrada tenemos un polo cuya frecuencia wp, se puede escribir por 
inspección como 


A 
— CokrdIR) 


Como r, suele ser muy pequeña, la frecuencia wp, será bastante alta. En el lado de salida hay un 
polo con frecuencia wp dada por j 


Wp (7.67) 


i 1 
wm= E (7.68) 
Como C, es bastante pequeña, wp también será bastante alta. Las frecuencias de polo de un 
amplificador de compuerta común se pueden determinar usando las ecuaciones (7.67) y (7.68) con 
Cx, sustituida con Cgs, re sustituida con 1/g. y C, sustituida con Cga. 

Surge ahora la pregunta en cuanto a la precisión del análisis anterior. Como estamos tratando 
con polos a muy altas frecuencias, deberíamos tomar en cuenta efectos que normalmente se consi- 
deran despreciables. Por ejemplo, la capacitancia parásita por lo general presente entre colector y 
sustrato (tierra) en un transistor de circuito integrado tendrá obviamente un considerable efecto 
sobre el valor de wpm. Del mismo modo, no es claro que r, se pueda despreciar. Se deduce que para 
la precisa determinación de la respuesta de alta frecuencia de un amplificador de base común debe 
usarse un modelo más elaborado de transistor, y por lo común se utiliza un programa de cómputo 
para análisis de circuitos (véase la sección 7.9 y el apéndice C). Con todo, el punto que deseamos 
resaltar aquí es que el amplificador de base común tiene una frecuencia de corte superior mucho 
más alta que la del circuito de emisor común. Se cumple una expresión análoga al amplificador de 
compuerta común en comparación con el circuito de fuente común. 


La configuración cascodo 


Como se estudió en la sección 6.5, la configuración cascodo combina las ventajas de los circuitos 
de emisor común y de base común. En la figura 7.23 se ilustra un amplificador cascodo diseñado 
usando transistores bipolares. Aquí se utiliza un condensador de elevado valor para establecer tierra 
de señal en el emisor de O). En circuitos directamente acoplados, ésta tierra de señal se establece 
por otros medios, por ejemplo, usando un par diferencial. Nótese también que el voltaje de cd de 
base de Q, se muestra establecido por una fuente externa de cd Vss. En circuitos prácticos, Vas 
suele obtenerse de la fuente de alimentación de cd del amplificador. En secciones posteriormente 
de este texto veremos circuitos prácticos cascodo, así como en ejercicios y problemas más adelante. 
Nuestra intención aquí es mantener sencillo el circuito para concentrar nuestra atención en el 
_ elemento más importante del circuito cascodo, que es su excelente respuesta a alta frecuencia. El 
siguiente análisis aplica igualmente bien a cascodos de MOS y BiCMOS estudiados en el capítulo 6. 
En el circuito cascodo, O, está conectado en la configuración de emisor común y por lo tanto 
presenta una resistencia de entrada relativamente alta a la fuente de señal. La corriente de señal del 
colector de Q, se alimenta al emisor de Q, que está conectado en la configuración de base común 
(la base está a tierra de señal). Por lo tanto, la resistencia de carga vista por Q, es simplemente la 
resistencia de entrada r. de O,. Esta baja resistencia de carga de O, reduce considerablemente el 
efecto multiplicador Miller de C, y así amplía la frecuencia superior de corte. Esto se logra sin 
reducir la ganancia de la banda del centro, ya que el colector de Q, lleva una corriente casi igual a 
la corriente de colector de O). Además, como está en la configuración de base común, Q, no es 
afectado del efecto Miller y en consecuencia no limita la respuesta a alta frecuencia. El transistor 
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Fig. 7.23 Amplificador cascodo que utiliza BJT. Una fuente separada de cd Vgras establece el voltaje de 
cd en la base de O); en circuitos prácticos, Veias se deriva de la fuente de alimentación del amplificador. 


Q. actúa esencialmente como regulador de corriente o transformador de impedancia, y pasa con 
toda fidelidad la corriente de señales a la carga al mismo tiempo que presenta una baja resistencia 
de carga al dispositivo amplificador Q.. ; 

A continuación presentamos el análisis detallado del amplificador cascodo de la figura 7.23: 
en la figura 7.24(a) se muestra el circuito equivalente de alta frecuencia. Para simplificar las cosas, 
se han omitido r,, y rə Aun cuando los dos transistores están operando a iguales corrientes de 
polarización y por lo tanto sus parámetros correspondientes son iguales, para mayor claridad hemos 
conservado separada la identidad de los dos conjuntos de parámetros. 

¿La aplicación del teorema de Thévenin hace posible que reduzcamos el circuito situado a la - 
izquierda de la recta xx” (figura 7.24a) a una fuente V; y una resistencia R,, como se muestra en 
la figura 7.24(b), donde 


2 Tzi 
V; = V ——— m - 
ratrat R (1.69) 


R= rara + Rs) | (7.70) 


Otra simplificación importante incluida en el circuito de la figura 7.24(b) es la sustitución de la 
fuente de corriente g.2V,2 por una resistencia 1/g,,2 (véase el teorema de la absorción de fuente en 
el apéndice E). Esta resistencia se combina entonces con la resistencia paralela r„ para obtener r,2. 
Como r., < rai, Vemos que entre el colector de O, y tierra la resistencia total es aproximadamente 
Fe La capacitancia Cm junto con la resistencia r, produce un polo de función de transferencia con’ 
una frecuencia 


w = —=wn - (7.71) 


639 


7.5 LAS CONFIGURACIONES DE BASE COMÚN, COMPUERTA COMÚN Y CASCODO 625 


que es mucho más alta que la frecuencia del polo que aparece debido a la interacción de R; y la 
capacitancia de entrada de Q,. Se deduce que en la banda de frecuencia de interés, Cx} se puede 
pasar por alto al calcular el voltaje en el colector de O, esto es 


Va = Em Vate = A 


Entonces la ganancia entre B; y C, (figura 7.24b) es aproximadamente —1, y podemos utilizar el 

teorema de Miller para sustituir la capacitancia en puente C, por una capacitancia 2C,,, entre Bi y 

tierra y una capacitancia 2C,, entre C, y tierra. El circuito equivalente resultante-se ilustra en la 

figura 7.24(c), del cual ahora podemos evaluar la frecuencia: del polo debido al circuito RC de 
_pasabajos de la entrada como ; 


AIRE TEE 
RC + 2€,.) 


Para el caso en que la resistencia de fuente sea grande, esta frecuencia será mucho menor que ambas 
w (ecuación 7.71) y la frecuencia del polo producida pór la parte de salida del circuito, 


(072) 


1 
=a -7 
w3 aR, (7 3) 
Entonçes, en este caso el circuito de entrada produce un polo dominante de alta frecuencia, y la 
frecuencia superior wy de 3 dB está dada por . . 


WH = I (7.74) 


Se puede obtener una ligeramente mejor estimación de wy si se combinan las frecuencias de los tres 
polos usando la ecuación (7.22). Del mismo modo, debemos señalar que el método de constantes 
de tiempo a circuito abierto podría haber sido aplicado directamente al circuito de la figura 7.24(b). 

La ganancia del centro de la banda se puede evaluar fácilmente si se hace caso omiso de las 
capacitancias del circuito equivalente de la figura 7.24(c) y se sustituyen en lugar de V; y R; de 
las ecuaciones (7.69) y (7.70): 


(7.75) 


Esta expresión es idéntica en forma a la de la ganancia de un circuito de emisor común. 


Ejercicio: 


7.17 Considere el circuito cascodo de la figura E7.17 con los siguientes valores de componentes: R, = 4 KQ, R, = 
18kQ, R: = 4 KQ, R; = 8 KQ, Rg = 3.3 KQ, Re = 6 KQ, Ri = 4 KQ, Coi = 1 pF, Co. = 1 uF, Cg = 10 uF, C£= 10 uF y 
Vec = +15 V. Demuestre que cada transistor está operando a /£ ~ 1 mA. Nótese que este diseño es idéntico al del 
amplificador de emisor común de los ejercicios 7.9-7.11 y 7.14-7.16. Si por lo tanto suponemos que los transistores 
son del mismo tipo (los valores de parámetros se dan en el preámbulo a los ejercicios 7.14-7.16), estamos en posibilidad 
de comparar resultados y sacar conclusiones. Calcule Av, fi, f2 y f. Entonces, utilice la fórmula de suma de cuadrados de 
la ecuación (7.22) para hallar fy. Nótese que hay que tener cuidado en el uso de las anteriores fórmulas: por ejemplo, 
R; en la ecuación (7.73) debe ser sustituida por (Rc//R,), y la fórmula para R; debe modificarse para tomar en cuenta R; 
y R,, y asi sucesivamente. : 
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z 


: Resp. -23.1 V/V; 8.95 MHz; 458 MHz; 33 MHz; 8.64 MHz 


Vec pi 


X * 


SNA A R A A E E TA 


E 


Fig. E7.17 Amplificador cascodo acoplado capacitivamente utilizando transistores bipolares. El capa- 
citor Cp es grande, estableciendo una tierra de señal a la base de Q. (Para este propósito, en el ejemplo 
7.9 se muestra una simulación SPICE con los nodos numerados.) 


A AAYE 


Por vió: 


ORA a a a R a eek eoa iia Me pina aaie ae pon E E a 
A a Ee RO A ASA EAS ARE CAN E i 


Hay otro importante caso a considerar, que ocurre con frecuencia en el diseño de amplificadores 
cascodo de circuito integrado y carga activa. En este caso, R, suele ser pequeña, haciendo que el 
polo de entrada de frecuencia w, sea no dominante. Debido a la carga activa, R, es por lo general 
muy grande y con ello el polo a la salida sea dominante. Se puede obtener una mejor estimación de 
la frecuencia de este polo si se toma en cuenta la capacitancia parásita de carga C, normalmente 
presente en el nodo de salida, modificando así w; de la ecuación (7.73) a 


RE SA 
(C2 + COR, 


W3 (7.76) 
Nótese que para asegurar que este polo sea en verdad dominante, se tiene que hacer que w: = wz 
sea mucho más alta que w, que usualmente es el caso cuando Q, es un BJT. En un cascodo MOS, 
sin embargo, wm puede ser baja, con lo cual se reduce el ancho de banda del amplificador. Esta 
situación se puede mejorar considerablemente si se usa el cascodo BiCMOS de la figura 6.35(c). 


-7.6 RESPUESTA EN FRECUENCIA DE SEGUIDORES DE EMISOR Y DE FUENTE : 


La configuración de seguidor de emisor o colector común se estudió en la sección 4.11. En lo que 
sigue consideramos la respuesta a alta frecuencia de esta importante configuración de circuito. El 
resultado se aplica, con modificaciones sencillas, al seguidor de fuente FET. 
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Considere el circuito seguidor de emisor acoplado directamente que se ilustra en la figura 
7.25(a), donde R, representa la resistencia de fuente y Rg representa la combinación de resistencia 
de polarización de emisor (o la resistencia de salida de la fuente de corriente de polarización, si se 
utiliza una) y la resistencia de carga. En la figura 7.25(b)' se ilustra el circuito equivalente de alta 
frecuencia y aparece en una forma ligeramente diferente en la figura 7.25(c). El análisis de este 
circuito resulta en la función de transferencia de seguidor de emisor V.(sYV.(s), que se puede 
demostrar tiene dos polos y un cero real: 


Vos) _ E Ja slwz 
Vas) (sip + s/wp) 


(1.17) 


donde Ay denota el valor de la ganancia a frecuencias baja y media. Desafortunadamente, empero, 
el análisis simbólico del circuito no deja ver si uno de los polos es o no dominante. Para obtener 
más conocimientos sobre esto tomaremos otra ruta. 

Al escribir una ecuación de nodo en el emisor (figura 7.25b) resulta 


v, = (Em + y IV «Re i l (7.78) 


donde 


1 
= — + 
Yz E sCr 


Por lo tanto, V, será cero al valor de s que haga V, =0 y al valor de s que haga Zm + y, = 0. A su vez, 
V, será cero al valor de s que haga z; = 0 o, lo que es equivalente, y, = oo, es decir, s = oo, El hecho 
que exista un cero de transmisión a s = co se correlaciona con la ecuación (7.77). El otro cero de 
transmisión se obtiene de 


Em +y.=0 
i esto es, 
gn ++ S2C; 
que produce 
EE | (1.79) 


Como la frecuencia de este cero es bastante alta, normalmente desempeña un papel de importancia 
menor al determinar la respuesta de alta frecuencia del seguidor de emisor. 

A continuación, considere los polos. Si uno de los dos polos es o no dominante dependerá de 
la aplicación en particular, específicamente de los valores de R, y Rs. En la mayor parte de las 
aplicaciones R, es de elevado valor, y junto con la capacitancia de entrada produce un polo 
dominante. Para ver esto con más claridad, considere el circuito equivalente de la figura 7.25(c). Si 


4 Aun cuando ro no se muestra, se puede incluir fácilmente y aparece en paralelo con Re. Entonces, el análisis a seguir 
sólo necesita ser modificado al sustituir Rg con (Rg//ro). 
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` invocamos el teorema de absorción de fuente (apéndice E), podemos sustituir el circuito bajo la 
línea interrumpida por su impedancia equivalente Zeq, 


Entonces ti 


y m + KR. R, 
A E ers (7.80) 
g Yr ¡ E r 
Nótese que Zș es simplemente Re reflejada al lado de la base por medio de una forma generalizada 
de la regla de reflexión: Re está multiplicada por (he + 1). La impedancia total entre B’ y tierra es 


i = lt8eRe R 


Como se muestra en la figura 7.25(d), esta impedancia se puede representar por una resistencia Rg 
en serie con una red RC consistente en una resistencia (1 + gmRg)r, en paralelo con una capacitancia 
C,I(1 + gmR£). Como la impedancia del circuito paralelo RC suele ser mucho mayor que Rs, podemos 
despreciar la última impedancia y obtener una simple red STC de pasabajos.. De este circuito STC 
(de una constante de tiempo) se deduce que existe un polo en 


> x ¡a -1 f 
wp -[(c+ ] maz Ju: na + - gRr: (7.81) 


Aun cuando este polo suele ser dominante, su frecuencia es normalmente bastante alta, dando al 
seguidor de emisor un amplio ancho de banda.’ 

' Un método alternativo para hallar un valor aproximado de la frecuencia wy de 3 dB es usar el 
método de constantes de tiempo a circuito abierto en el circuito equivalente de la figura 7.25(d). 

. Finalmente, observamos que todos los resultados anteriores se pueden aplicar al caso de un 
FET si se sustituye R; con R,, r, con eo, C, con Cga y Cx con Cgs. 


TRINEO IIA DO RATIO OIR DIE 


Ejercicios 


7.18 Para un seguidor de emisor polarizado a Ic = 1 má, con R, = Rg = 1 KQ, y usando un transistor especificado 
para tener fr = 400 MHz, C, = 2 pF, r = 100 Q y A = 100, evalúe la ganancia Ay del centro de la banda y la frecuencia 
del polo dominante de alta frecuencia. 


Resp. 0.97 V/V; 62.5 MHz 


3 Aun cuando no hemos considerado el seguidor de emisor con una carga capacitiva, este caso merece un comentario: ` 
Una carga capacitiva para el seguidor de emisor lleva a una conductancia negativa de entrada; y si la impedancia de la fuente 
` es inductiva, el circuito puede oscilar. La estabilidad y oscilaciones se estudian en los capitulos 8 y 12. 
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7.19 Para el seguidor de emisor especificado en el ejercicio 7.21, utilice el método de constantes de tiempo a circuito 
abierto para estimar la frecuencia fy superior de 3 dB. 


$ 
pA 
3 
Fa 


Resp. 55.3 MHz 


A A EEn EE 


NAUTE NRO NS TEA 


7.7 CASCADA DE COLECTOR COMÚN Y EMISOR COMÚN 


- La excelente respuesta a alta frecuencia del seguidor de emisor se debe a la ausencia del efecto de 
multiplicación de capacitancia de Miller. El problema con el seguidor de emisor es que no produce 
ganancia de voltaje. Parece posible que podemos obtener ganancia y un buen ancho de banda por 
medio de una cascada de una etapa de colector común y emisor común, como se muestra en la figura * 
7.26. Aquí, el transistor O, seguidor de emisor se muestra polarizado por una fuente de corriente 1, 
como generalmente es el caso en el diseño de circuitos integrados. Como el colector de Q, está a ` 
tierra de señal, C,,, no es multiplicado por la ganancia de la etapa, como es el caso en un amplificador 
de emisor común. Por lo tanto, el polo causado por la interacción de la resistencia de la fuente y la 
capacitancia de entrada estará a alta frecuencia. 

La ganancia de voltaje es producida por el transistor Q, de emisor común. Este transistor es 
alterado por el efecto Miller, es decir, la capacitancia total efectiva entre su base y tierra será grande, 

- aunque a pesar de ello no es desventajoso; la resistencia vista por esa capacitancia será pequeña 
debido a la baja resistencia de salida del seguidor de emisor Q,. 

Antes de considerar un ejemplo numérico, deseamos llamar la atención del lector a las 
similitudes entre el circuito de la figura 7.26 y el amplificador cascodo estudiado en la sección 7.5. 
Ambos circuitos utilizan un amplificador de emisor común para obtener ganancia de voltaje. Ambos 
circuitos logran ancho de banda más grande (que el obtenido en un amplificador de emisor común) 
al reducir al mínimo el efecto del multiplicador Miller. En el circuito cascodo esto se logra al aislar 
la resistencia de carga del colector de la etapa de emisor común, por medio de una etapa de base 
común de baja resistencia de entrada. En el presente circuito, aun cuando ocurre la multiplicación 
de Miller, la elevada capacitancia resultante es aislada de la resistencia de la fuente por un 
seguidor de emisor. 


Fig. 7.26 Amplificador 
en cascada de colector co- 
mún y emisor común. 


EJEMPLO 7.8 


En la figura 7.27 se ilustra un amplificador capacitivamente acoplado diseñado como el cascodo de 
una etapa de colector común y una etapa de emisor común. Suponga que los transistores utilizados 
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+10 V 


+ 
Fig. 7.27 Amplificador capacitivamente acoplado que utiliza configuración en cascada de colector común 
y emisor común. 


tienen 8 = 100, fr = 400 MHz, C, = 2 pF, y desprecie r, y 7o, Deseamos evaluar la ganancia del 
centro de la banda a la respuesta a alta frecuencia de este circuito. Nótese que las resistencias 
de carga y fuente y los parámetros del transistor son idénticos a los empleados en el caso de emisor 
común (ejercicios 7.9-7.11 y 7.14-7.16) y en el caso cascodo (ejercicio 7.17); de aquí se pueden 
hacer comparaciones. 


SOLUCIÓN. 


Primero determinamos las corrientes de cd de polarización como sigue: 


Si 43V 
Va =5V Ve =4.3V = = 
Bl > CE 3 Ic 43 KQ ImA 
036V _ 


Entonces, ambos transistores están operando a corrientes de emisor de aproximadamente 1 mA y ambos 
están en el modo activo. A este punto de operación, los componentes del circuito equivalente son 


Em =40 mA/V. r.=225Q  r,=2.5kQ 


C,+ c =2-= 159pF C,=2pF  C,=15.9-2=13.9pF 
T 
Para evaluar la ganancia del centro de la banda primero determinamos el valor de la resistencia 
de entrada R;,. Hacia ese fin observamos que la resistencia de entrada entre la base de Q; y tierra es 
igual a rm, Así, en el circuito de emisor de Q, tenemos Rg, en paralelo con rm. Por lo tanto, la 
resistencia de entrada R, estará dada por 


Rin = RRAC + Dira + (Rerah 
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que lleva a Ren ~ 38 KQ. La transmisión de la entrada a la base de O, es 


Ya Ra 


0 dE 0.9 V/V (7.82) 


A continuación, la ganancia del seguidor de emisor Q, se puede obtener como 


Va EA (Rallt) 


+= —— ——= 0.98 V/V 7.83 
Va (Redlri) + ra ( ) 


Finalmente, la ganancia del amplificador O, de emisor común se puede evaluar como 
aid a 
A = mk Ro R) =-80 V/V (7.84) 
el 
La ganancia total de voltaje se puede obtener al combinar las ecuaciones (7.82) a la (7.84): 


T = 0.9 x 0.98 x 80 = -70.6 V/V (1.85) 


s 


* La respuesta de alta frecuencia se puede determinar del circuito equivalente que se ilustra en 
la figura 7.28(a). Aplicamos el teorema de Miller a la segunda etapa* y ejecutamos otras simplifi- 
caciones y obtenemos el circuito de la figura 7.28(b), donde 


R? = RR IR, E (7.86) 
(R JIR) 

KEN (R/R) +R, l s URN 

Cr = Cr + Cual + Em2R1) (7.88) 

Ri = RJIRe (7.89) 


Este circuito es todavía bastante complejo, y un anáłisis exacto hecho a papel y lápiz sería muy 
tedioso. De manera opcional, utilizamos la técnica de constantes đe tiempo a circuito abierto 
analizadas en la sección 7.2 para determinar fy como sigue: el condensador C,,, ve una resistencia 
Ri. dada por 


Rin = RI Res = 4/1/38 = 3.62 KQ (7.90) 


Se puede demostrar que Cr, ve una resistencia R,,, dada por 


Ra = ra | EE R; + Ra (1.91) 
1 + 28m Res T 


donde Re, = Rg//r-2. Por lo tanto, R,, = 80 Q. 
La capacitancia Cz, que es igual a 175.9 pF, ve una resistencia Ry dada por 


= Ri Ji atr. =59Q : l (1.92) 


$ Si se supone que gm2R¿ > 1, la aplicación del teorema de Miller resulta en una capacitancia aproximadamente igual 
a C„2 en paralelo con R¿. Nótese que ésta no es la capacitancia de salida del amplificador (consulte el análisis del teorema 
de Miller en la sección 7.4). Sin embargo, se puede emplear en el cálculo de fy usando el método de constantes de tiempo 
a.circuito abierto. 


647 


7.7 CASCADA DE COLECTOR COMÚN Y EMISOR COMÚN 633 


| “LC L em3y ej op sopeoridwue pap erpuansaJ eye ap ejsandsaz ej ap uoroeurunojap e] eed sayus]eambo sonop  gz2 “Big 


zu y zug 


648 


634 RESPUESTA EN FRECUENCIA 


La capacitancia C, ve una resistencia R’ dada por 


Ri = R JIR =2 KQ (7.93) 


Así, la constante efectiva de tiempo está dada por l 
T= CakRa + CaRr + C7Rr + CuaRí = 22.7 ns (7.94) 


que corresponde a una frecuencia superior de 3 dB de 


e 
š , Ju X 57 7 MHz 


los Aun cuando la frecuencia superior de 3 dB no es tan alta como el valor obtenido para el 
R amplificador cascodo (8.95 MHz), la ganancia del centro de la banda aquí, 70.6, es más alta que la 
E encontrada para el cascodo (23.1). Una cifra de mérito para un amplificador es su producto de 
sy ganancia por ancho de banda. 

Finalmente, observamos que un análisis semejante al presentado en esta sección se puede 
aplicar a la cascada de dren común y fuente común y a la etapa amplificador BiCMOS formada 

como cascada de dren común y emisor común (véase el problema 7.74). 
OR AA AID LEN AIDANT. o Y 
¡ Ejercicios $ 
i 7.20 Utilice el método de constantes de tiempo de cortocircuito para determinar un valor aproximado de la frecuencia ; 
5 inferior f, de 3 dB del circuito amplificador de la figura 7.27. También encuentre la frecuencia del cero introducido por y 
E Ce. ; a , 
¿ Resp. Rey = 42 KO; Res = 25.4 O; Rea = 8 KO; fi = 157 Hz; fz = 0.94 Hz $ 
f 2 
: Vec ; 


(a) 
Fig. E7.21 (a) configuración Darlington; (b) configuración Darlington utilizando seguidor de voltaje. 
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£ 7.21 La configuración de colector:común y emisor común estudiada en esta sección es una versión modificada del 
+ dispositivo compuesto obtenido al conectar dos transistores en la forma que se muestra en la figura E7.21(a). Esta + 
4 configuración, conocida como configuración Darlington, es equivalente a un solo transistor con $ œ £,P,. Por lo ¿ 
$ tanto, se puede utilizar como seguidor de alto rendimiento, como se ilustra en la figura E7.21(b). Para este último 

2 circuito suponga que O, está polarizado a Iç = 5 mA y sea R, = 100 kQ, Reg = 1 KQ, y ĝı = & = 100. Encuentre Ra, + 
VSV: y Res (Ron). : 


. Resp. 10.3 MQ; 0.98 V/V; 20 Q y 


7.8 RESPUESTA EN FRECUENCIA DE UN AMPLIFICADOR DIFERENCIAL 


El par diferencial estudiado en el capítulo 6 es el elemento de construcción más importante en el 

. diseño de circuitos integrados analógicos. En esta sección analizamos su respuesta en frecuen- 
cia. Aun cuando sólo se considera el par diferencial BJT, el método se aplica igualmente bien al 
par FET. 


Variación de la ganancia diferencial con frecuencia 


Considere el amplificador diferencial que se muestra en la figura 7.29(a). La señal de entrada V, se 
aplica en una forma complementaria (también llamado push-pull, de doble efecto, o simétrico), y 
la resistencia de fuente R, está igualmente distribuida entre los dos lados del par. Esta situación se 
presenta, por ejemplo, si el amplificador diferencial es alimentado desde la salida de otra etapa 
diferencial. 

Como el circuito es simétrico y está alimentado de forma complementaria, su respuesta en 
frecuencia de ganancia diferencial será idéntica a la del circuito equivalente de emisor común que 
se muestra en la figura 7.29(b).: En la sección 7.4 hemos analizado en detalle el circuito de emisor 


Vec 


(a) (b) 


Fig. 7.29 (a) Par diferencial simétricainente excitado; (b) semicircuito equivalente. 
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común. Como el par diferencial es un amplificador de acoplamiento directo, su ganancia se 
extenderá hasta frecuencia cero con un valor de baja frecuencia de 
V, Fa 


r TA (7.95) 


La respuesta de alta frecuencia estará dominada por un polo real con una frecuencia wp, ` 


1 
[KR/2)//r AC: + C(A + go) 


Entonces, si denotamos por Ay la ganancia diferencial de baja frecuencia dada en la ecuación (7.95), 
la variación de frecuencia de la ganancia diferencial se puede sescabie por la función de transfe- 
rencia 


Gip. 


(7.96) 


Ei 


V; A 1 +s/wp 


(7.97) 


Entonces, la gráfica de ganancia contra frecuencia tendrá la forma estándar de un polo que se 
muestra en la figura 7.30. La frecuencia wy de 3 dB es igual a la frecuencia de polo, wy = wp. En el 
análisis anterior despreciamos rą. Se puede incluir con facilidad con sólo sustituir R/2 por Ry/2 + r, 


- en las ecuaciones (7.95) y (7.96). Del mismo modo, r, se puede tomar en cuenta para sustituir Re 


con (Ro//r,) en las ecuaciones (7.95) y (7.96). En este sentido, nótese que Rc aquí denota la 
resistencia total entre cada colector y tierra-de señal. 

El lector recordará que el amplificador de emisor común tiene, además del polo dominante 
debido al efecto Miller, un polo no dominante y un cero. Las fórmulas desarrolladas para éstos en 
la sección 7.4 (por ejemplo, la ecuación 7.61) se puede aplicar directamente al amplificador 
diferencial. 


Efecto de la resistencia de emisor en la respuesta de frecuencia 


El ancho de banda del amplificador diferencial se puede incrementar (esto es, wy se puede aumentar) 
si se incluyen dos resistencias Rs iguales en los emisores. Esto se logra a expensas de una reducción 
en la ganancia de baja frecuencia. Para evaluar el efecto de las resistencias de emisor sobre la 


AS 


Ao 


—6 dB/ octava 


Jau" fe J 


Fig. 7.30 Respuesta en frecuencia del amplificador diferencial. 
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respuesta en frecuencia, considere el semicircuito que se ilustra en la figura 7.31(a). La ganancia 
de baja frecuencia está dada por 


LE + 1). + Re) ARE 


V, 
A R/2+r,+(8+1)(.+ Re) Retr. 


Ao 


W 


(7.98) 


En la figura 7.31(b) se ilustra el circuito equivalente de alta frecuencia. Como ya no es 
conveniente aplicar el teorema de Miller, usaremos la técnica de constantes de tiempo a circuito 
abierto explicada en la sección 7.2. El método es como sigue: primero eliminamos C,, y determina- 


(0) (d) 


Fig. 7.31 (a) Semicircuito equivalente del amplificador diferencial con resistencia de emisor Rẹ. (b) 
Circuito equivalente del semicircuito de (a). (c) Circuito para determinar la resistencia R, vista por Es. 
(d) Circuito para determinar la resistencia R, vista por C,. 


652 


638 RESPUESTA EN FRECUENCIA 


mos la resistencia vista por C», a la que llamaremos R,. En la figura 7.31(c) se ilustra el circuito 


para hallar R,, i 
E ' R; + Re 
R.=r, / T+ 2. Re (7.99) 
A continuación se puede determinar la resistencia R,, vista por C, a partir del circuito de la figura 
7.31(d), 
sra PAE. (7.100) 


Ur, + (URDA + Rora) 
La constante de tiempo efectiva total estará dada por 


T=C,R,+C,R, (7.101) 


y la frecuencia wp de 3 dB será 


uy = 


y [- 


(7.102) 


Como se puede demostrar por medio de ejemplos numéricos, el uso de resistores de degeneración 
de emisor resulta en un aumento en wy y por lo tanto en el ancho de banda del amplificador, en un 


` factor casi igual a aquel en que decrece la ganancia a baja frecuencia. Por ello, el producto de 


ganancia y ancho de banda permanece constante. De manera correspondiente, el diseñador puede 
cambiar ganancia por ancho de banda por medio de una apropiada selección del valor de Rg. 


AAA A A A A O o e e 


Ejercicios 


7.22 Considere un amplificador diferencial polarizado con una fuente de corriente /= 1 mA y que tiene una Rc = 
10 KQ. Se alimenta el amplificador con una fuente R, = 10 kQ. También, hágase que los transistores especificados 
tengan Sy = 100, C; = 6 pF, Es = 2 pF y ry = 50 Q. Encuentre la ganancia diferencial Ag, la frecuencia fy de 3 dB y el : 
producto de ganancia por ancho de banda. à 


Resp. 100 V/V (40 dB); 155 kHz; 15.5 MHz 


7.23 Considere el amplificador diferencial del ejercicio 7.22 pero con una resistencia de 150 Q incluida en cada 
conductor de emisor. Encuentre Ag, Ry, R,» Ju y el producto de ganancia por ancho de banda. 


Resp. 40 V/V (32 dB); 1.03 kQ; 215.6 kQ; 364 kHz, 14.6 MHz 
(Nota: la diferencia entre los productos de ganancia por ancho de banda calculados en los ejercicios 7.22 y 7.23 se 
debe principalmente a las diferentes aproximaciones que se hacen.) 


A A A A O A a mado ec de 
LS AR E AA A A A A AE 


Variación del CMRR con frecuencia 


El factor de rechazo de modo común (CMRR) de un amplificador diferencial decrece a altas 
* frecuencias debido a varias razones, la más importante de las cuales es el aumento de la ganancia 
de modo común con la frecuencia. Para ver cómo se presenta esto, considere el semicircuito 
equivalente de modo común que se ilustra en la figura 7.32. Aquí, la resistencia R es la resistencia 
de salida y la capacitancia C es la capacitancia de salida de la fuente de corriente de polarización. ` 
De nuestro estudio de la respuesta en frecuencia del amplificador de emisor común de la sección 
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Fig. 7.32 Semicircuito equivalente de modo común. 


7.4 sabemos que los componentes 2R y C/2 introducen un cero en la función de ganancia de modo 
común. Este cero estará a una frecuencia fz, 


1 1 


Le" RCD RC (7.103) 


Como R suele ser de valor muy elevado, incluso una pequeña capacitancia C de salida resulta en 
que fz tiene un valor relativamente bajo. El resultado es que la ganancia de modo comú" comenzará 
a aumentar, con una pendiente de +6 dB/octava a una frecuencia relativamente baja, como se 
muestra en la figura 7.33(a). La ganancia de modo común decrece a frecuencias más altas debido 
a las capacitancias internas C, y C, y por el polo creado por C/2. 

El comportamiento de la ganancia de modo común que se muestra en la figura 7.33(a), junto 
con la atenuación a alta frecuencia de la ganancia diferencial (figura 7.33(b), resulta en que el factor 
de rechazo de modo común (CMRR) tenga la respuesta en frecuencia que se muestra en la figura 
7.33(c). 


A A A EN E A E P a a RE E a E A E. T 


- Ejercicio 


7.24 Un amplificador diferencial está polarizado por una fuente de corriente constante que tiene una resistencia de 
y salida de 20 MQ una capacitancia de salida de 2 pF. Encuentre la frecuencia a la que el CMRR decrece en 3 dB. 


+ Resp. 2.65 kHz 


SA O E a E 


El amplificador diferencial con excitación asimétrica 


En toda esta sección hemos visto que el amplificador diferencial excitado en una forma complementaria 
o de push-pull. Específicamente, la resistencia de fuente R, se ha considerado dividida por igual entre 
los dos lados de entrada. Ésta es la situación usual con amplificadores diferenciales: cualquier desequi- 
librio entre las resistencias en los circuitos de base contribuye a un voltaje de desnivel de cd del par 
diferencial. De hecho, si una base está a tierra y la fuente de señal con su resistencia de fuente está 
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conectada a la otra base, que es el caso usual con excitación asimétrica, es posible que las corrientes de 
polarización de los dos transistores difieran de modo considerable. Además de esto, la respuesta en 
frecuencia de un amplificador diferencial asimétrico excitado es casi idéntica a la obtenida en el caso 
de excitación verdaderamente diferencial. Desde luego, el desequilibrio causado por R, se puede igualar 
si se pone una resistencia igual entre la otra base y tierra. 


El par diferencial como amplificador de banda ancha: la configuración 
de colector común y base común 


El circuito con excitación asimétrica sugiere una modificación que puede llevar a un considerable 
aumento en ancho de banda. Específicamente, recordemos que el polo dominante de alta frecuencia 


se debe ala multiplicación Miller de C, del transistor de entrada, y la interacción de la gran. 


capacitancia resultante con la resistencia de fuente. Se deduce que la respuesta de alta frecuencia 
puede mejorar de manera considerable si se retira la resistencia R¿ del colector del transistor de 
entrada. El resultado es el circuito que se muestra en la figura 7.34. Observe que el colector de Q, 
está ahora a tierra de señal, y por lo tanto C,,, no experimenta el efecto Miller. El precio pagado, 
desde luego, es una reducción en ganancia en un factor de 2. De modo más grave, la salida está 
siendo tomada asimétrica ahora, lo cual reduce el factor de rechazo de modo común (CMRR) del 
circuito. Entonces, este circuito no sería apropiado si un bajo voltaje de desnivel y alto CMRR son 
requisitos importantes. El circuito también resulta afectado por el desequilibrio debido a R;. Este 
desequilibrio puede ser considerable si R, es grande, y, por supuesto, es el caso para el cual 
este circuito es útil desde un punto de vista de respuesta en frecuencia. Es muy importante observar 
que si se iguala el desnivel de cd al insertar una resistencia igual a R, en serie con el conductor de 
la base de O, nulifica, desafortunadaniente, la ventaja de banda ancha del circuito; ahora que la base 
dé O, ya no está a tierra, C,2 se multiplicaría por el efecto Miller y, junto con la nueva resistencia 
R, vuelve a introducir el polo dominante (aunque no exactamente a la misma frecuencia que antes). 


Fig. 7.34 Par diferencial excitado en forma asimétrica y con la resistencia de colector de Q, eliminada. El 
efecto Miller en Q; se elimina asi, y el ancho de banda del amplificador se amplía en forma considerable. 
Desafortunadamente, R,, estando en el circuito de base de sólo uno de los dos transistores, introduce un 
desequilibrio de cd y voltaje de desnivel de cd. El desequilibrio de cd se puede restablecer si se inserta 
un resistor igual a R, en el cable de la base de Q, y un condensador de derivación de elevado valor entre la 
base de Q, y tierra. 
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Fig.7.35 Amplificador con MOSFET similar al de colector común y base común de la figura 7.34. Aquí, 
las corrientes de compuerta de cd del cero hacen que el circuito sea inmune a desniveles de cd causados por 
R,. Parte del desequilibrio de cd existe todavía debido a la diferencia en voltajes de cd en los drenes. 


Una posibilidad que funciona sólo en circuitos capacitivamente acoplados es incluir R, en la base 
de Q, para equilibrar la cd, pero para eliminar su efecto a frecuencias de señal al conectar un 
" condensador de derivación de elevado valor entre B, y tierra. 
Aun cuando el circuito de la figura 7.34(a) se ha deducido del amplificador diferencial, 
podríamos considerarlo alternativamente como la conexión en cascada de una etapa de colector 
común (Q)) y etapa de basé común (Q2). Desde este punto de vista, observamos que Q; actúa como 


Vec 


OV (señal) 


Re 


-VEE 
(a) ©) 


Fig. 7.36 (a) Amplificador diferencial que utiliza una etapa de colector común en cascada (Q, y Q4) y una 
etapa de base común (Q> y Q3). (b) Semicircuito equivalente diferencial del amplificador en (a). Nótese que 
éste es un amplificador de colector común y base común en cascada, como el circuito de la figura 7.34. 
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regulador de entrada mientras Q, proporciona la ganancia de voltaje (algo semejante a la situación 
del amplificador de colector común y emisor común). 

Al igual que con todos los circuitos de BJT de este capítulo, fácilmente se dispone de una 
versión MOSFET del circuito de banda ancha de la figura 7.34(a), como se muestra en la figura 
7.35. Este circuito tiene la ventaja, sobre su similar bipolar, de ser inmune al desnivel de cd debido 
a R, por la ausencia de corrientes de cd de compuerta (8 = >>). Nótese, sin embargo, que un desnivel 
de cd de polarización todavía es posible porque Q, y O, tienen diferentes voltajes de cd de dren. 

Finalmente, en la figura 7.36(a) mostramos un circuito amplificador diferencial que utiliza 
los dispositivos de entrada O, y Qs en la configuración de colector común, junto con los otros dos 
dispositivos, O, y O, en la configuración de base común. Que O, y Q; formen un amplificador di- . 
ferencial de base común se puede apreciar si se observa que para una alimentación simétrica de 
entrada (es decir, entradas complementarias +V/2 y —V,/2), el punto medio (la base común de Q; y 
O») estará a tierra de señal. Entonces, el semicircuito diferencial equivalente de este amplificador 
será el circuito de colector común y base común que se ilustra en la figura 7.36(b). La respuesta en 
frecuencia de este circuito es idéntica a la del circuito de la figura 7.34. Antes de salir del circuito 
de la figura 7.36(a), debemos hacer una observación sobre la manera en que se establece su 
polarización de cd, es decir, por medio de una fuente de corriente constante Zsıas que alimenta el 


(a) 


(b) 


Fig.7.37 (a) Circuito equivalente para el amplificador diferencial modificado de la figura 7.34. (b) Circuito 
equivalente simplificado. Nótese que estos circuitos equivalentes se aplican también al semicircuito que se 
ilustra en la figura 7.36(b) (con V, y V, sustituidos con V,/2 y V2). Del mismo modo, se pueden adaptar 
fácilmente para el circuito con MOSFET de la figura 7.35, con 2r, eliminada, C, sustituida con Cs, C, 
sustituida con Cga, Y, sustituida con Vgs, y Re sustituida con Rp. 
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terminal de base común de Q, y Q3. Sin duda el lector está consciente que esta distribución de 
polarización es muy sensible a los valores exactos de la 8 del transistor. Esto es verdad, y el problema 
se presenta en versiones prácticas del circuito al incorporar un circuito de retroalimentación que 
estabiliza las corrientes de polarización de colector de Q, — Q4. Esto se verá en el capítulo 10, 
donde estudiamos el circuito del op amp tipo 741; la etapa de entrada del op amp 741 tiene la 
configuración que se ilustra en la figura 7.36(a). 


Análisis de la respuesta en frecuencia de la configuración de colector 
común y base común , 


El análisis de la respuesta en frecuencia de la configuración de colector común y base común es 
sencilla y ahora lo veremos brevemente. Este análisis se aplica a los circuitos de las figuras 7,34, 
7.35 y 7.36. Para simplificar las cosas, suponemos que no hay desnivel de cd; es decir, ambos 
transistores operan a la misma corriente de cd de emisor. Si ése es el caso, y si despreciamos r; y ro 
para mayor sencillez, entonces el circuito equivalente de alta frecuencia [véase la figura 7.37(a)] 
mostraría que V,, = —Vm (para el caso Vgs; = —V gs, de un MOSFET) y el circuito se puede reducir 
al que se muestra en la figura 7,.37(b). Observe que este circuito tiene sentido intuitivo. La 
impedancia de entrada en B, consiste en la conexión serie de rm y 7m, en paralelo con la conexión 
serie'de C;1 y Cn. A la salida, simplemente tenemos Rc en paralelo con C,,. 

Los polos de alta frecuencia del amplificador de colector común y base común se pueden 
determinar fácilmente del circuito de la figura 7.37(b). Si uno es dominante depende de los valores 
relativos de R, y Rc. Finalmente, nótese que este circuito equivalente se puede adaptar al caso 
MOSFET (es decir, para el circuito de la figura 7.35) simplemente cambiando C, con Cgs, C, con 
Cga, Re con Rp y haciendo f, = œ. 


Ejercicios 


7.23 Demuestre que la ganancia de voltaje a baja frecuencia del circuito 7.34 está dada por 
y, aRc 
T RIPT] F? 


7.26 Demuestre que la ganancia de voltaje a baja frecuencia del amplificador de la figura 7.36 está dada por la misma 
expresión del enunciado del ejercicio 7.25. 


7.27 Demuestre que la ganancia de voltaje a baja frecuencia del circuito con MOSFET de la figura 7.35 está dada 
por 


i 
N[= 


7.28 Usando el circuito equivalente de alta frecuencia de la figura 7.37(b), demuestre que el amplificador de colector 
común y base común (figuras 7.34 y 7.36) tiene dos polos con frecuencias 


1 


P= TARIAN C) 


1 


MS RT, 
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3 7.29 Considere el amplificador diferencial de la figura 7.36 con lá polarización arreglada para que cada transistor 
$ opere a Ic = 0.5 mA. Sea R, = 10 KQ, Rc = 10 kQ, £ = 100, fr = 400 MHz y C,, = 2 pF. Evalúe la ganancia de baja 
3 frecuencia, las frecuencias de los polos de alta frecuencia y la frecuencia superior e de 3 dB. Utilice las fórmulas dadas 
į en los ejercicios 7.25 y 7.28. (Nota: si los polos están cercanos entre sí, encuentre fy exactamente; esto es, encuentre 
a la frecuencia a la que la ganancia decrece en 3 dB respecto al valor de baja frecuencia.) 


Resp. 50 V/V; wp; = 50 Mrad/s, wm = 50 Mrad/s; wH = 28.53 Mradis (fp = 4.54 MHZ) 


A RELY LED EAN O LALR WAED MESE LIU E ALTTA AVAN A O ER IRI L 


-7.9 EJEMPLOS DE SIMULACIÓN SPICE 


Una de las aplicaciones más útiles del SPICE es investigar la respuesta en frecuencia de amplifica- 
dores. El lector que ha resuelto muchos de los ejercicios y problemas de final de capítulo apreciará 
la conveniencia de que el programa SPICE haga todo este trabajo para él o ella. Con todo, es 
oportuna una precaución importante: la simulación del SPICE no es sustituto para el análisis manual 
aproximado, por lo que antes de intentar una simulación del SPICE el lector debe realizar un análisis 
con lápiz y papel, y como resultado de éste tendrá una idea razonablemente buena acerca de qué 
esperar de los resultados de la simulación. El SPICE daría entonces, en primera instancia, una 
verificación de la expectativa del diseñador de la operación del circuito. Por supuesto que si los 
resultados del SPICE difieren de manera considerable de los pronosticados por un análisis hecho a 
mano, entonces debe hacerse una investigación sobre las causas de la discrepancia antes de 
continuar. Una causa de discrepancia podría ser que el diseñador no comprenda por completo la 
operación del circuito y las limitaciones sobre su operación. El SPICE se puede usar entonces para 
ayudarle a adquirir un conocimiento más profundo; con ese fin, se debe usar la simulación como 
simple medio para experimentar con el diseño. i 

En el punto donde el diseñador considere que ha adquirido suficiente comprensión de la 
operación de un circuito, se puede usar el SPICE para obtener estimaciones mucho más precisas de 
los parámetros de operación de interés, por ejemplo, ganancia y frecuencias de 3 dB. Aquí, la 
precisión es parcialmente un resultado del hecho de que el SPICE puede realizar el análisis sin las 
diversas aproximaciones a las que hemos tenido que recurrir para hacer manejable el análisis manual 
y más apropiadas las fórmulas deducidas. Pero, lo que es más importante, con simulación de 
circuitos podemos utilizar modelos más elaborados que toman en cuenta efectos de segundo y tercer 
órdenes. Además, los parámetros de modelo se evalúan al exacto punto de operación de cada 
dispositivo. Así por ejemplo, para el BJT, los valores de Ø, fr, Cr, C,, etcétera, se calcularían en 
cada punto de operación de cd (corriente directa). 

En lo que sigue, presentamos dos ejemplos de simulación que ilustran algunos de los puntos. 


EJEMPLO 7.9: RESPUESTAS EN FRECUENCIA DE UN AMPLIFICADOR 
DE EMISOR COMUN Y DE UN CASCODO 


Para nuestro primer ejemplo, utilizaremos el SPICE para calcular la respuesta en frecuencia del 
amplificador de emisor común de la figura 7.13 y del amplificador cascodo de la figura E7.17. Para 
estar en posibilidad de comparar los resultados de operación para los dos circuitos, para ambos se 
utilizarán diseños semejantes. Específicamente, para el circuito de emisor común, utilizamos los 
valores de componentes expresados en los ejercicios 7.9-7.11, es decir, R, = 4 KQ, Rı = 8 KQ, R, = 

4 KQ, Re = 3.3 KQ, Re = 6 KQ, Ri = 4 KQ, Cn Clk Ce = 10 uF y Vec = 12 V. Para el 
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amplificador cascodo, usamos los valores de componentes expresados en el ejercicio 7.17, es decir, 
R,=4k0,R¡=18k0Q,R,=4k0Q, R; = 8 KQ, Rg = 3.3 KQ, R¿=6k0Q,R,=4kQ, Cc, = Co = 1 pF, 
Cs = Ce = 10 uF y Vec = 15 V. Estos valores de componentes dan corrientes de polarización de cd 
de aproximadamente 1 mA en cada transistor (en cada uno de los circuitos) y producen aproxima- 
damente las mismas ganancias de voltaje del centro de la banda para los dos amplificadores para 
los mismos valores de R, y R. En la simulación, hemos utilizado transistores del tipo 2N3904 y 
usamos los valores de parámetro de modelo disponible de los vendedores del SPICE. A una corriente 
de 1 mA, el 2N3904 tiene una £ de ca de alrededor de 160 y fy de unos 300 MHz. 

Los archivos de entrada del SPICE para los dos circuitos aparecen en lista en el apéndice D 
(nótese que los nodos del cirtuito están numerados como en las figuras 7.13 y E7.17). Enlos archivos 
de entrada están incluidos los parámetros de modelo del 2N3904. Se piden dos tipos de análisis: un 
análisis de punto de operación de cd (usando el comando .OP) y un análisis de ca (usando el comando 
.AC). El análisis del punto de operación calcula el punto de polarización de cd para cada transistor 
y evalúa los parámetros del modelo híbrido 7 a pequeña señal en el punto de operación. Los 
resultados obtenidos son como sigue (nótese que éstos se obtuvieron a una temperatura de 300 K): 


Amplificador de emisor común Amplificador cascodo 


Q1 Q1 Q2 
Q2N3904 Q2N3904 Q2N3904 
7.34E-06 7.29E-06 7.08E-06 
9.97E-04 - 9.80E-04 9.73E-04 
6.65E-01 6.65E-01 6.64E-01 

-2.04E+00 -1.33E+00 -3.25E+00 
2.70E+00 1.99E+00 3.918+00 
1.36E+02 1.35E+02 1.37E+02 
3.80E-02 3.74E-02 3.71E-02 
4.10E+03 4.13E+03 4.25E+03 
1.00E+01 1.00E+01 1.00E+01 
7.63E+04 7.69E+04 7.94E+04 
1.79E-11 1.77E-11 1.76E-11 
2.43E-12 2.66E-12 .. 2.17E-12 
0.00E+00 0.00E+00 0.00E+00 
0.00E+00 0.00E+00 0.00E+00 
1:56E+02 1.54E+02 1.58E+02 
2.97E+08 2.92E+08 2.98E+08 


` Son oportunos unos pocos comentarios sobre estos resultados. Como se esperaba, las corrientes 
de cd de colector son aproximadamente 1 mA. Como se menciona en la sección 4.16, el modelo 
BJT del SPICE utiliza diferentes valores para B,y (que es Jc/Ig) y Bea (que es idis = gmY), donde 
ambos son funciones de la corriente de operación de cd. Finalmente, nótese que CBE = Cr, CBC = 
Ci» CBXes una capacitancia parásita entre base y colector, y CJS es la capacitancia entre el colector 
y el sustrato. No hemos incluido las últimas dos capacitancias en nuestro análisis en todo este 
capítulo. El SPICE tiene valorés cero asignados para ambas porque el 2N3904 es un transistor 
discreto. Merece la pena observar que el SPICE calcula el valor de C, en cada punto de operación, 
y estos valores difieren entre los tres dispositivos. En nuestro análisis manual en todo este capítulo 
hemos soslayado la variación de C,,. 
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O: $ poen , AU, ql B : : . 
10 100 10K 10K 100 K 1.0M 10M 100 M 
o . VdB(5) 
Frecuencia (Hz) 


Fig. 7.38 Comparación de la respuesta en frecuencia de las configuraciones cascodo y amplificador de 
emisor común (Roberts y Sedra, 1997). 


«El comando de análisis de cd pide al SPICE que calcule la ganancia a pequeña señal sobre una 
banda especificada de frecuencia, en nuestro caso, 1 Hz a 100 MHz. El análisis se realiza en 
el circuito equivalente obtenido dl sustituir cada transistor con su modelo híbrido 7. Como éste es 
un circuito lineal, el nivel de señal del voltaje de entrada pierde importancia, y normalmente 
seleccionamos 1 V de modo que el voltaje de salida indica la ganancia directamente. Los resultados 
del análisis son las gráficas de magnitud de ganancia trazados en la figura 7.38. De estas gráficas, 
es evidente que ambos amplificadores tienen aproximadamente iguales ganancias del centro de la 


Tabla 7.2 GANANCIA DEL CENTRO DE LA BANDA Y FRECUENCIAS DE 3 dB 
DE AMPLIFICADORES DE EMISOR COMÚN Y CASCODO, CALCULADAS 
A MANO Y OBTENIDAS POR ANÁLISIS EXACTO CON EL SPICE. 


Ñ Parámetro 
Tipo de amplificador de amplificador Análisis a mano SPICE % Error 
Emisor común Am YN) -25.5 -25.4 0.2 
Jı (Hz) -487.4 436 11.8 
Ja (KHz) 587.6 575 2.2 
Cascodo An VN) l -25.8 . -25.6 0.9 
f,(Hz) 478.8 436 9.8 
fa (MBz) 5.97 5.84 2.2 


* Esta columna presenta el error relativo (en porcentaje) entre el valor pronosticado a mano y el de SPICE. 
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banda (28 dB) y casi idénticas respuestas a baja frecuencia (f, = 436 Hz). Sus respuestas a alta 
frecuencia, sin embargo, son considerablemente diferentes, teniendo el amplificador cascodo 
una frecuencia superior de 3 dB de alrededor de 5.8 MHz, más de diez veces más alta que fy del 
amplificador de emisor común a 575 kHz. 

Finalmente, en la tabla 7.2 mostramos una comparación entre los valores de ganancia y 
frecuencias de 3 dB calculadas por el SPICE, y los correspondientes valores calculados usando 
análisis manual. Para el análisis manual, los parámetros de dispositivo a pequeña señal calculados 
por el SPICE (véanse líneas antes) se sustituyeron en las fórmulas desarrolladas en este capítulo. 
Observamos que los resultados están en acuerdo razonable, dándonos confianza en el análisis 
manual, sin disminuir la utilidad del SPICE. Desde luego, no debemos esperar que los resultados 
sean asi de cercanos para circuitos más complejos. 


EJEMPLO 7.10: EFECTO DE DEGENERACIÓN DE EMISOR 
SOBRE LA GANANCIA Y RESPUESTA EN FRECUENCIA 
DE UN AMPLIFICADOR DIFERENCIAL 


Para nuestro segundo ejemplo de simulación, empleamos el SPICE para investigar los efectos de 
incluir resistencias de degeneración de emisor sobre la ganancia y respuesta en frecuencia de un 
amplificador diferencial con BJT. El par diferencial está polarizado con una fuente ideal de corriente 


Ganancia (dB) 


H- 
108 


Frecuencia (H2) 


Fig. 7.39 Diagramas de la magnitud de la ganancia diferencial, calculada por el SPICE, para diversos 
valores de resistencia Rg de degeneración de emisor. Nótese el cambio entre ganancia y ancho de banda. 
Todas las curvas cruzan la línea de 0 dB a f= 14.7 MHz, indicando que el producto de ganancia por ancho 
de banda permanece constante a este valor. 
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constante J= 1 mA y tiene iguales resistencias de colector Re = 10 KQ conectadas a una fuente de 
10 V. Está alimentado en forma asimétrica con R, = 5 KQ pero con una resistencia igual insertada 
entre la base del otro transistor y tierra. Aquí también se utilizaron transistores del tipo 2N3904. 
El archivo de entrada del SPICE aparece en lista en el apéndice D. Se pidieron un análisis de punto 
de operación y un análisis de ca para cuatro valores diferentes de resistencias de degeneración de 
emisor (R¿= 0, 100 Q, 200 Q y 300 Q). 

En la figura 7.39 se ilustran gráficas de la maia de la ganancia diferencial calculada por el 
. SPICE. Es evidente que a medida que R¿ aumenta, decrece la ganancia de baja frecuencia y aumenta 
la frecuencia de 3 dB en casi el mismo factor. manteniendo constante el producto de ganancia por 
ancho de banda.en alrededor de 14.7 MHz. El último valor se obtiene del punto en que la respuesta 
en magnitud cruza la línea de O dB. Por lo tanto, el diseñador puede usar el valor de Rg como 


Resumen 


E Los diagramas de Bode son un medio conveniente para 
dibujar la magnitud y fase de ganancia de amplificador 
contra frecuencia. Son particularmente apropiados para am- 
plificadores con polos y ceros reales. 


MW La ganancia del amplificador permanece casi constante 
sobre la banda de frecuencia media. Decrece a altas frecuen- 
cias, donde los condensadores del modelo de transistor ya no 
tienen reactancias muy altas. Para amplificadores de ca, la 
ganancia decrece también a bajas frecuencias porque los 
condensadores de acoplamiento y derivación ya no tienen 
reactancias muy bajas. 


ME El ancho de banda del amplificador es la banda de 
frecuencias sobre la cual la ganancia permanece a no más 
de 3 dB del valor del centro de la banda. Los límites del 
ancho de banda son las frecuencias fz y fy (para el amplifi- 
cador de cd, sólo aplica fy). 


E Silos polos y ceros del amplificador se conocen (o son 
fáciles de hallar), entonces f, y fy se pueden determinar 
exactamente ya sea en forma gráfica o analítica. De manera 
opcional, existen fórmulas aproximadas sencillas para obte- 
ner estimaciones razonablemente buenas de f, y fy (véase la 
tabla 7.1). 


MM Silos polos y ceros no son fáciles de hallar, se puede 
determinar un valor aproximado para f; (o fi) si se evalúan 
las constantes de tiempo de cortocircuito (o circuito abierto) 
del circuito. La precisión de este método mejora si los ceros 
no son importantes (es decir, si los ceros de la banda de baja 
frecuencia están a frecuencias muy bajas y si los de la banda 
de alta frecuencia están a muy altas frecuencias) y si un polo 
es dominante. El método identifica el (o los) condensador(es) 


parámetro de diseño para cambiar ganancia por ancho de banda. 


que sea(n) más importante para determinar la respuesta en 
frecuencia, y por lo tanto es útil en el diseño (véase la tabla 7.1). 


E se dice que el amplificador tiene un polo dominante en la 
banda de baja frecuencia si el polo o cero más cercano está por 
lo menos dos octavas más abajo en frecuencia. Existe un polo 
dominante en la banda de alta frecuencia si el polo o cero más 
cercano está por lo menos dos octavas más alto en frecuencia. 


W Si existe un polo dominante de baja frecuencia, entonces la 

respuesta'a alta frecuencia es esencialmente la de una red STC 
(una constante de tiempo) de pasaaltos, y f, es igual a la 
frecuencia del polo. Un polo dominante de alta frecuencia hace 
que la respuesta de alta frecuencia sea como la de una red STC 
de pasabajos, con fy igual a la frecuencia del polo. 


NM  Larespuesta a alta frecuencia del amplificador de fuente 

común (emisor común) está limitada por el efecto Miller, que 
multiplica la capacitancia de 'retroalimentación CC) y 
forma un polo dominante a la entrada. El ancho de banda se 
puede ampliar si se reduce la resistencia del generador y/o la 
resistencia de carga. La última acción reduce la ganancia. 


Œ Laconfiguración de base común (compuerta común) no 
resulta afectada por el efecto Miller y, por lo tanto, exhibe un 
ancho de banda grande; empero tiene baja resistencia. 


E La configuración cascodo combina el ancho de banda 
grande del circuito de base común (compuerta común) con 
la alta resistencia de entrada del circuito de emisor común 
(fuente común). 


E E seguidor de emisor (seguidor de fuente) contiene un 
ancho de banda grande que se aproxima a la fy del transistor. 
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Ml La cascada de colector común y emisor común produce 
un amplificador de banda ancha comparable en rendimiento 
al cascodo. 


MM Larespuesta en frecuencia del par diferencial se obtiene 
si se analiza su semicircuito diferencial equivalente, que es 
una configuración de emisor común (fuente común). 


_M El ancho de banda del amplificador diferencial se puede 
ampliar (a costa de reducción en ganancia) al agregar resis- 
tores en los conductores del emisor. 
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PROBLEMAS 


Sección 7.1: Análisis en el dominio s: polos, 
ceros y diagramas de Bode 


7.1 Encuentre la función de transferencia Ts) = V (sY . 


Vs) del circuito de la figura P7.1. ¿Es ésta una red 
STC? Si es así, ¿de qué tipo? Para C, = C¿=0.5 F y 
R = 100 KQ, encuentre la ubicación del(los) polo(s) 
y cero(s), y dibuje los diagramas de Bode para la 
respuesta en magnitud y la respuesta en fase. 
D*7.2 (a) Encuentre la función de transferencia de voltaje 
Ts) = VAS! Vs), para la red STC que se ilustra 
en la figura P7.2. ; 


MM El factor de rechazo de modo común (CMRR) del par 
diferencial decrece con la frecuencia, comenzando a una fre- 
cuencia relativamente baja. Esto es un resultado del cero intro- 
ducido en la función de ganancia de modo común por la 
capacitancia de salida de la fuente de corriente de polarización. 


E Se puede obtener amplificación de banda ancha si se elimi- 
na el resistor de colector (dren) del transistor de entrada del par 
diferencial, convirtiendo así el circuito en una cascada de colec- 
tor común y base común. Debe tenerse cuidado, sin embargo, 
para manejar el desnivel de cd que resulta cuando el par dife- 
rencial con BJT se alimenta en forma asimétrica. 


G. W. Roberts y A. S. Sedra, SPICE, 2a. ed., Oxford Univer- 
sity Press, Nueva York, 1997. 

J. M. Steininger, “Understanding wideband MOS transis- 
tors”, JEEE Circuits and Devices, vol. 6, núm. 3, 
pp. 26-31, mayo, 1990. 

M. E. Van Valkenburg, Network Analysis, 3a. ed., Englewood 
Cliffs, N.J.: Prentice-Hall, 1974. 


Fig. P7.2 


(b) En este circuito, el condensador C se utiliza para 
acoplar la fuente de señales V, que tiene una 
resistencia R, a la carga R,. Para R, = 10 KQ, 
diseñe el circuito, especificando los valores de 
Ry Ca sólo una cifra significativa para satisfa- 
cer los siguientes requisitos: 

(i) Laresistencia de carga debe ser tan pequeña 
como sea posible. 

(i) La señal de salida debe ser por lo menos 
70% de la entrada a altas frecuencias. 


7.3 


7.4 


7.5 


7.6 


7.7 


7.8 


7.9 


(iii) La salida debe ser por lo menos 10% de la 
entrada a 10 Hz. 

Dos circuitos RC de una constante de tiempo (STC), 
cada uno con un polo a 100 rad/s y una ganancia 
máxima igual a la unidad, se conectan en cascada con 
un regulador intermedio de ganancia unitaria que 
garantiza que funcionen separadamente. Determine 
las posibles combinaciones (de circuitos pasabajos y 
pasaaltos) fijando (i) las funciones de transferencia 
pertinentes, (ii) la ganancia de voltaje a 10 rad/s, (iii) 
la ganancia de voltaje a 100 rad/s y (iv) la ganancia de 
voltaje a 1000 rad/s. 
Diseñe la función de transferencia de la ecuación (7.5) 
especificando a; y wọ para que la ganancia sea 10 V/V 
a altas frecuencias y 1 V/V a 10 Hz. 


Un amplificador tiene una respuesta en frecuencia de 


pasabajos y una constante de tiempo. La magnitud - 


de la ganancia es 20 dB a cd y 0 dB a 100 kHz. ¿Cuál 
es la frecuencia de corte? ¿A qué frecuencia es de 19 
dB la ganancia? ¿A qué frecuencia es de —6° la fase? 
Una función de transferencia tiene polos en (5), 
(7 +10) y (20), y un cero en (-1 —320). Como esta 
función representa un circuito físico real, ¿dónde de- 
ben encontrarse los otros polos y ceros? 
Un amplificador tiene una función de transferencia 
10% 
(s + 10)(s + 10°) 
la forma conveniente para dibujar diagramas de Bode 
[es decir, poner los factores del denominador en la 


de voltaje Ts) = . Convierta ésta a 


forma | 1 + . . Trace un diagrama de Bode para 


la respuesta en magnitud, y utilícelo para hallar va- 
lores aproximados para la ganancia del amplificador 
en 1, 10,;10?, 10°, 10* y 10% rad/s. ¿Cuál sería la 
ganancia real en 10 rad/s? ¿y en 10* rad/s? 
Encuentre el diagrama de fase de Bode de la función 
de transferencia del amplificador considerado en el 
problema 7.7. Estime el ángulo de fase en 1, 10, 10°, 
10°, 10“ y 10* rad/s. Para comparación, calcule la fase 
real en 1, 10 y 100 rad/s. 


Una función de transferencia tiene los siguientes ceros 
y polos: un cero en s = 0 y un cero en s = oe; un polo 
en s = —100 y un polo en s=—10%, La magnitud de la 
función de transferencia en w = 10% rad/s es 100. 
Encuentre la función de transferencia T(s) y trace un 
diagrama de Bode para su magnitud. 


7.10 Trace un diagrama de Bode para la magnitud y fase 


de la función de transferencia 


1011 + s/10%) 


TO= T A100 5/10% 
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Del dibujo, determine valores aproximados para la 

magnitud y fase de w = 10% rad/s. ¿Cuáles son los 

valores exactos determinados de la función de trans- 

ferencia? 

Un amplificador en particular tiene una función de 
105? 


Encuentre los polos y ceros. Trace la magnitud de la 
ganancia en dB contra frecuencia en una escala loga- 
rítmica. Estime la ganancia en 10%, 10*, 10* y 10'rad/s. 
Un amplificador diferencial directamente acoplado 
tiene una ganancia diferencial de 100 V/V con polos 
en 10% y 10órad/s, y una ganancia de modo común de 
10° V/V con un cero en 10* rad/s y un polo en 10% 
rad/s: Trace los diagramas de magnitud de Bode para 
la ganancia diferencial, la ganancia de modo común y 
el factor de rechazo de modo común (CMRR) ¿Cuál 
es el CMRR en 10” rad/s? (Sugerencia: la división de 
magnitudes corresponde a resta de logaritmos.) 


transferencia Ts) = 


Sección 7.2: Función de transferencia 
del amplificador 


7.13 


D7.14 


Un amplificador tiene una función de transferencia de 
ganancia de - 
A A 
s+27rx 10° 1+s/2r x 10° 
Trace un diagrama de Bode para su magnitud y en- - 
cuentre la ganancia del centro de la banda, la frecuen- 
cia f; inferior de 3 dB y la frecuencia fy superior de 3 
dB. Del mismo modo, encuentre valores aproximados 
para las frecuencias a las que la ganancia decrece a la 
unidad. 
En la figura P7.14 se muestra el circuito equivalente 
de un amplificador. La fuente de señales de entrada 
está acoplada a la entrada del amplificador por medio 
del condensador de acoplamiento Cc. El condensador 
Cı representa una capacitancia parásita que aparece 
en paralelo con la resistencia de carga Rz. 
(a) Deduzca una expresión para hallar la ganancia 
de voltaje del amplificador A(s) = Vasy Vás). 
(b) Observando que Ce es responsable de que la 
frecuencia depende de la ganancia a bajas fre- 
cuencias, y que Cz hace que la ganancia decrezca 
a altas frecuencias, encuentre Ay, Fe(s) y F(s). 
(c) Para R, = 20 KQ, R; = 100 KQ y R¿ = 10 KQ, 
encuentre el valor requerido de Gm para obtener 
una ganancia del centro de la banda de 20 dB. 
(d) Encuentre el valor mínimo de Cç para que J; sea 
10 Hz a lo sumo. 


A(s) = 10? 
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7.16 
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P7.14 


(e) Encuentre el máximo valor que C; puede tener 
mientras fy es por lo menos 1 MHz. 

Si, en el circuito de la figura P7.15, A es un amplifi- 

cador ideal de voltaje de ganancia 100 V/V, encuentre 

Am Fi(s) y Fis). También encuentre w, wy y las 

frecuencias a las que la ganancia se reduce a la unidad. 

Considere un amplificador cuya F(s) está dada por 


FLO = 1. 


. Con wp; < wp. Encuentre la razón wp/wp, para la cual 


7.17 


7.18 


7.19 


D**7.20 


el valor de la frecuencia wy de 3 dB, calculada usando 
la aproximación del polo dominante, difiere de la 
calculada usando la fórmula de la raíz de suma de 
cuadrados (ecuación (7.22) por (a) 10%, (b) 1%. 

Se forma un amplificador conectando n etapas idénti- 
cas, cada una de ellas caracterizada por una respuesta 
de una constante de tiempo de paso alto con una 
frecuencia de corte up. Encuentre la frecuencia infe- 
rior de 3 dB del amplificador total en términos de wọ 
y n. Encuentre w; paran=2,3 y 4. 

Para el amplificador cuya función de transferencia 
está dada en el problema 7.7, encuentre expresiones 
para F(s), A(s), Fi(s) y A(s). También encuentre 
Wh, Wy Y Am. ¿Cuál es el ancho de banda? ¿Cuál es el 
producto de ganancia por ancho de banda (GB)? 

Un amplificador en particular tiene polos a 10, 20 y 
90 Hz, y a 15 y 40 kHz, y ceros a 0, 15 Hz y al oo. 
Estime las frecuencias inferior y superior de 3 dB 
usando (a) la aproximación de polo dominante, y (b) 
las fórmulas de raíz cuadrada de la suma de los cua- 
drados (ecuaciones 7.18 y 7.22). 

Diseñe la función de transferencia de un amplificador 
que tiene cuatro polos, con ganancia del centro de la 
banda de 40 dB, y desfasamientos a las frecuencias de 
ganancia unitaria de 10 Hz y 10% Hz de +120”, con el 
ancho de banda más ancho posible. Ponga los ceros a 
O y al œ únicamente. Dé las ubicaciones de polo y el 
ancho de banda alcanzado. 


Fig. P7.15 


7.21 


` 7.22 


7.23 


La respuesta a baja frecuencia de un amplificador está 
caracterizada por tres polos de frecuencias, que son 
10 Hz, 3 Hz y 1 Hz, y tres ceros a w = 0. Estime la 
frecuencia f, inferior de 3 dB usando 

(a) la aproximación de polo dominante, 

(b) la aproximación de la raíz.de suma de cuadrados 

(ecuación 7.18) 

La respuesta a alta frecuencia de un amplificador 
acoplado directamente, que tiene una ganancia de cd 
de -100 V/V, incorpora ceros al œ y 10% rad/s (uno en 


«cada frecuencia) y polos a 10° y 10” rad/s (uno a cada 


frecuencia). Escriba una expresión para hallar la fun- 
ción de transferencia del amplificador. Encuentre wy 
usando: í 
(a) la aproximación de polo dominante, y 
(b) la aproximación de la raíz de suma de cuadrados 
(ecuación 7.22). 
Si se encuentra una forma de reducir la frecuencia del 
cero finito a 10* rad/s, ¿en qué se convierte la función 
de transferencia? ¿Cuál es la frecuencia superior de 3 
dB del amplificador resultante? 
Un amplificador acoplado directamente tiene un polo 
dominante a 100 rad/s y tres polos coincidentes a una 
frecuencia mucho más alta. Estos polos no dominan- 
tes producen un atraso de fase del amplificador a altas 
frecuencias hasta exceder el ángulo de 90° debido al 
polo dominante. Se requiere limitar el exceso de fase 
de w = 10% rad/s a 30° (es decir. limitar el ángulo 
total de fase a -1209). Encuentre la frecuencia corres- 
pondiente de los polos no dominantes. 


D7.24 


7.25 


7.26 


D**7.27 


Consulte el ejemplo 7.5. Dé una expresión para w en 
términos de Cys, R' (nótese que R' = Ren//R), Cga, RLY 
Zm. Si se dejan sin cambio todos los valores de com- 
ponentes, excepto para la resistencia R del generador, 
¿a qué se debe reducir R para elevar fy a 150 kHz? 
En el diseño de un amplificador en particular, dos 
nodos internos que tienen resistencias equivalentes de 
nodo a 10 KQ y 20 kQ se espera que tengan capaci- 
tancias de nodo de 5 pF y 2 pF, respectivamente, 
debido a capacitancias de nodo y de alambrado. Cuan- 
do el circuito se fabrica en forma modular, además, 
las conexiones asociadas con cada nodo agregan ca- 
pacitancias de 10 pF a cada uno. ¿Cuáles son las 
frecuencias de polo asociadas y las frecuencias totales 
de corte en Hz tanto para el diseño original como el 
manufacturado? : 

Un amplificador con FET, parecido al del ejemplo 7.5, 
cuando opera a bajas corrientes en una aplicación de 
impedancia más elevada, tiene R = 100 KQ, Ra = 
1.2 MQ, gn, = 2 mA/V, R{ = 12 KQ con Cys = Cza = 1 
pF. Encuentre la ganancia de voltaje del centro de la 
banda Ay, y la frecuencia superior fy de 3 dB. 

En la figura P7.27 se ilustra el circuito equivalente de 
alta frecuencia de un amplificador con FET con una 
resistencia Ry conectada en el cable de la fuente. El 
objetivo de este problema es mostrar que el valor de 
Rs se puede usar para controlar la ganancia y ancho 
de banda del amplificador, específicamente para per- 
mitir al diseñador cambiar ganancia por mayor ancho 
de banda. 

(a)  Deduzca una expresión para la ganancia de vol- 
taje a baja frecuencia (ajuste Cgs y Cga a cero). 
Para estar en posibilidad de determinar wy usan- 
do el método de constantes de tiempo a circuito 
abierto, ¡deduzca expresiones para Rgs y Rga. 

Sea R= 100 KQ, gn = 4 mA/V, Ri = 5 KQ y Cgs = 
Cza = 1 pF. Utilice las expresiones de (a) y (b) 


(b). 


(c) 
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anteriores para hallar la ganancia a baja frecuen- 
cia y la frecuencia superior wy de 3 dB para los 
tres casos: Rs = 0, 100 y 250 Q. En cada caso, 
evalúe también el producto de ganancia por an- 
cho de banda. f 


Sección 7.3: Respuesta a baja frecuencia de 
amplificadores de fuente común y emisor común 


D7.28 


D7.29 


Considere el amplificador de fuente común de la 
figura 7.10. Para una situación en la que R= 1 MO y. ` 
Ren = Ro /Rg, = 1 MO, ¿cuál valor de Cc, debe 
seleccionarse para poner el polo correspondiente a 10 
Hz? ¿Qué valor seleccionaría el lector si los conden- 
sadores de que se dispone están especificados a sólo 
una cifra significativa y la frecuencia del polo no debe 
exceder de 10 Hz? ¿Cuál es la frecuencia de polo, fpi, 
obtenida con su selección? Si una diseñadora desea 
bajar esta frecuencia al elevar Ren, ¿qué es lo más que 
puede esperar si los resistores de que dispone están 
limitados a 10 veces el valor de los que ahora utiliza? 
El amplificador de la figura P7.29 está polarizado para 
operar a Ip = 1 mA y Zm = 1 mA/V. Si se desprecia ro, 


_ encuentre la ganancia del centro de la banda. Encuen- 
tre el valor de Cs que pone el correspondiente polo a 


7.30 


10 Hz. ¿Cuál es la frecuencia del cero de función de 
transferencia introducido por:Cs? Dé una expresión 
para la función de ganancia V(s/V(s). ¿Cuál es la 
ganancia del amplificador a cd? 

Un amplificador de fuente común utiliza un resistor 
Rs = 4.7 KQ para establecer g,, = 1.2 mA/V. El con- 
densador de derivación seleccionado es de 10 pF. 
¿Cuáles son las frecuencias asociadas de polo y cero? 
Si Ry se sustituye con una fuente de corriente para la 
que Zm permanece igual, ¿en qué se convierten las 
frecuencias de polo y cero? 


Fig. P7.27 
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Fig. P7.29 


D7.31 


7.32 


D7.33 


D7.34 


Considere el amplificador de la figura 7.10, cuyo 
circuito de salida equivalente se describe en la figura 
7.12. Sea Rp = 15 KQ, ro = 150 KQ y R, = 10 KQ. 
Encuentre el valor de Cc», especificado a una cifra 
significativa, para asegurar que el polo asociado está 
a 10 Hz O menor a esta frecuencia. Si un diseño de 
potencia más elevada resulta en que se duplica Zp, con. 
Rp y R, reducidas por un factor de 2, ¿en qué se 
convierte la frecuencia de corte (debido a C¿2)? Para 
diseños de potencia cada vez más elevada, ¿cuál es la 
máxima frecuencia de corte que se puede relacionar 
con Cez? . 

Para una versión en particular del circuito de la figura 
7.10, R = 100 KQ, Rg, = 47 MQ, Rg: = 10 MO, Rs = 
2 KQ, Rp = 4.7 KQ, Rı = 10 KQ, Cc, = 0.01 pF, 
Ceo =0.1 HF y Cs = 10 pF. El transistor está polariza- 
do para tener una g„= 1 mA/V. Encuentre las frecuen- 
cias de un cero y tres polos asociados, y la ganancia 
que resulte del centro de la banda. 

Para una versión del circuito con FET de fuente co- 
mún que se ilustra en la figura 7.10, cuyos valores de 
resistores están dados en el problema 7.32, diseñe 
condensadores de acoplamiento y derivación para 
localizar polos a 30 Hz, 10 Hz y 3 Hz, o cerca de estas 
frecuencias, con condensadores especificados sólo a 
una cifra significativa. ¿Qué valores resultan de fre- 
cuencias de polo y cero? 

Para la situación descrita en el problema 7.33, un in- 
genioso diseñador decide simplificar la respuesta total 
a baja frecuencia de un circuito, disponiendo todo para 
un proceso conocido como cancelación de polo-cero, 
en el que uno de los polos se arregla para estar a la 
frecuencia de un cero. Diseñe el circuito para tener el 
máximo polo a 30 Hz y el mínimo a 3 Hz, mientras 


el tercer polo es cancelado por el cero asociado con 
Cs. Utilice condensadores especificados a una cifra 
significativa para la que establece la cancelación de 
polo-cero. Para ello, utilice en paralelo dos condensa- 
dores especificados a una sola cifra. De otro modo, re- 
duzca al mínimo la capacitancia total utilizada. ¿Qué 
frecuencias críticas resultan? ¿Cuál es la ganancia del 
amplificador a 30 Hz? ¿y a 300 Hz? 


-D7.35 En la figura P7.35 se ilustra un amplificador MOS 


cuyo diseño de polarización y análisis del centro de la 
banda se efectuaron en el ejemplo 5.8. Especificamen- 
te, el MOSFET está polarizado a [p= 1.06 mA, y tiene 
una gm = 0.725 mA/V y roz = 47 KQ. El análisis del 
centro de la banda demostró que V./V, = -3.3 V/V y 
Ren = 2.33 MO. Seleccione valores apropiados para 
los dos condensadores, de modo que la respuesta a 
baja frecuencia sea dominada por un polo a 10 Hz con 
el otro polo por lo menos una década más abajo. 
(Sugerencia: Al determinar el polo debido a Ce, la 
resistencia Rg se puede despreciar.) 


7.36 Considere el amplificador de emisor común de la figura' 


7.13 bajo las siguientes condiciones: R, = 5 kQ, R, = 33 
KQ, R = 22 KQ, Re = 3.9 KQ, Re = 4.7 KQ, R, = 
5.6 KQ, Vec = 5 V. Se puede demostrar que la corriente 
de cd del emisor es Jç = 0.33 mA, a la cual @ = 120, 
ro = 300 KQ y ry = 50 Q. Encuentre la resistencia de 
entrada, Ren, y la ganancia del centro de la banda, Am. 
Para Cc¡= Co = 1 uF y Cg= 10 pF, estime la frecuencia 
de 3 dB de baja frecuencia. También encuentre la fre- 
cuencia del cero introducido por Cg. 


D7.37 Para el amplificador descrito en el problema 7.36, 


diseñe los condensadores de acoplamiento y deriva- 
ción para una frecuencia inferior de 3 dB de 100 Hz. 
Diseñe de modo que el cero cancele el polo introdu- 


+15 V 
Rp 
10 KQ 

Rc , 
V, 
Cc; 10 MQ il 

C2 Ri 
10 KQ 


= Rin 


Fig. P7.35 


7.38 


D*7.39 


7.40 


cido por Cc», y que la aportación de Cç, para determi- 
nar f, sea sólo 1%. 

Considere el circuito de la figura 7.13. Para R, = 10kQ, 
Re = R/R = 10 KQ, r, = 100 Q, r, = 1 KQ, 8, = 100 
y Re= 1 kQ, ¿cuál es la razón C¿/Cc, que hace iguales 
sus aportaciones para la determinación de wz? 

Para el amplificador de emisor común de la figura 
P7.39, desprecie r, y ro, y Suponga que la fuente de 
corriente es ideal. 


(a) Deduzca una expresión para hallar la ganancia _ 


del centro de la banda. ` 

(b) Deduzca expresiones para hallar las frecuencias 
delos polos. ¿En dónde están ubicados los ceros? 

(c) Dé una expresión para hallar la ganancia de 
voltaje del amplificador A(s). 

(d) ParaR,=R¿=R,=10kQ,8=100e/=1mA, 

" encuentre el valor de la ganancia del centro de la 
banda. 

(e) Seleccione valores para Cg y Cc para poner los 
dos polos a una década de separación y para 
obtener una frecuencia inferior de 3 dB de 100 
Hz mientras se reduce al mínimo la capacitancia 
total. 

(£) Trace un diagrama de Bode para magnitud de 
ganancia, y estime la frecuencia a la que la ga- 
nancia se convierte en unitaria, 

(g) Encuentre el desfasamiento a 100 Hz. 

El amplificador de BJT de emisor común de la figura 

P7.40 incluye una resistencia R, de degeneración de 

emisor. 

(a) Suponiendo a: = 1, despreciando ry y ro, Y supo- 
niendo una fuente de.corriente ideal, deduzca una 
expresión para hallar la ganancia de voltaje a pe- 
queña señal A(s) = V/V;. De ella encuentre la 
ganancia Ay, del centro de la banda y la frecuen- 
cia inferior w; de 3 dB. 

(b) Demuestre que incluir R, reduce la magnitud 
de Am por un cierto factor. ¿Cuál es este factor? 

(c) Demuestre que incluir R, reduce w, por el mismo 
factor que en (b), y así, se puede usar R, para 
cambiar ganancia por ancho de banda. 

(d) Para J= 1 mA, Re = 10 kQ y Cg = 100 pF, 
encuentre [4,4 y f, con R. = 0. Ahora encuentre 
el valor de R, que hace decrecer f; en un factor 
de 5. ¿En qué se convierte la ganancia? 


Sección 7.4: Respuesta a alta frecuencia de 
amplificadores de fuente común y emisor común 


7.41 


Utilice el teorema de Miller para determinar la resis- 
tencia de entrada Re, del amplificador de la figura 
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Fig. P7.39 


7.42 


7.43 


P7.35, dado que la ganancia de voltaje V,/V, a fre- 
cuencias del centro de la banda se ha encontrado que 
es -3.3 V/V. | 

Considere un amplificador ideal de voltaje con una 
ganancia de 0.95 V/V y una resistencia R = 100 KQ 
conectada en la trayectoria de retroalimentación, es 
decir, entre los terminales de entrada y de salida. 
Utilice el teorema de Miller para hallar la resistencia 
de entrada de este circuito. 

En un amplificador FET en particular para el cual la 
ganancia de voltaje de -27 V/V, el transistor NMOS 


Fig. P7.40 
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7.45 


7.46 


Fig. 
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tiene Cgs = 0.3 pF y Cga = 0.1 pF. ¿Cuál capacitancia 
de entrada espera el lector? ¿Para qué intervalos de 
valores de resistencias de excitación de la fuente 
puede esperar el lector que el polo asociado de entrada 
exceda de 10 MHz? i 
En un amplificador FET, como el de la figura 7.10, la 
resistencia de la fuente de excitación R = 100 KQ, 
la resistencia de entrada del amplificador (que se debe 
a la red de polarización) Re = 100 KQ, Cgs = 1 pF, 
Cga = 0.2 pF, gm = 3 mA/V, ro = 50 KQ, Rp = 8 KQ y 
R, = 10 KQ. Determine la frecuencia fy esperada de 
corte de 3 dB y la ganancia del centro de la banda 
VJV;. Utilice el método del efecto Miller. Al evaluar 
formas de duplicar fy, un diseñador considera las 
alternativas de cambiar R, O Ren. Para elevar fp como 
se describe, ¿qué cambio por separado de cada una 
sería necesario? ¿Qué ganancia de voltaje resulta en 
cada caso? ¿Qué diseño prefiere el lector? 
Utilice el resultado del análisis exacto, como se pre- 
senta en la ecuación (7.61), para el circuito descrito 
en el problema 7.44, para calcular las frecuencias del 
cero finito y dos polos que caracterizan la respuesta 
en frecuencia del circuito. Encuentre también una 
aproximación para el segundo polo usando la ecua- 
ción (7.65). ¿Por qué factores exceden las frecuencias 
del cero y segundo polo la del polo dominante? ¿Cuál 
es el valor de fy? 
Un amplificador FET de fuente común tiene Ra = 2 
MQ, gm = 4 mA/V, ro = 100 KQ, Ro = 10 KQ, Cgs =2 pF 
Y Cga = 0.5 pF. El amplificador está alimentado desde una 
fuente de voltaje con una resistencia intema de 500 KQ 
y está conectado a una carga de 10 kQ. Encuentre: 
(a) la ganancia total Ay del centro de la banda, 
(b) el polo dominante de alta frecuencia, usando la 
aproximación de Miller, : 
(c) la ubicación de los dos polos y ceros usando la 
función de transferencia de la ecuación (7.61). 


IB1as 


P7.48 


7.47 


*7.48 


*7.49 


El análisis de la respuesta de alta frecuencia del am- 
plificador de fuente común, presentado en el texto, 
está basado en la suposición de que la resistencia de 
la fuente de señales, R, es lo suficientemente grande 
como para formar un polo dominante con la capa- 
citancia de entrada. En este problema deseamos con- 
siderar la situación cuando esta suposición no sea 
válida. Para este fin, considere el amplificador de 
fuente común (figura 7.16b) cuando R, = 0. Como 
pronto veremos, dado que la capacitancia de carga 
desempeña ahora un importante papel para determinar 
la respuesta a alta frecuencia, introduzca en el modelo 
una capacitancia C; entre dren y tierra. Esta capaci- 
tancia presentaría la suma de la capacitancia de entra- 
da de una posible etapa amplificadora subsiguiente, la 


- capacitancia Ca de dren a sustrato (presente en el 


MOSFET), la inevitable capacitancia parásita a la 
salida del amplificador, etc. Analice el circuito para 
determinar la función de transferencia V(sY/ Vs) y así 
los polos y ceros. Encuentre las frecuencias del polo 
y cero para el caso Cga = 0,5 pF, Ci = 2 pF, gm = 
4 mA/V y R =5 KQ. 

En la figura P7.48 se ilustra un amplificador MOSFET 
de fuente común de carga activa, alimentado con una 
fuente de señales de entrada V,, que tiene una resisten- 
cia despreciable. La capacitancia C, representa la 
suma de Cy, la capacitancia de entrada de la etapa 
subsiguiente, y la capacitancia parásita entre el nodo 
de salida y tierra, etc. Sustituya el MOSFET con su 
circuito equivalente de alta frecuencia y, suponiendo 


„que la fuente de corriente de polarización tiene una 


resistencia de salida muy elevada, analice el circui- 
to resultante para demostrar que la función de trans- 
ferencia es 


Voz, ee) 
y, Sme] + s(C, + CgaJro 


Convénzase el lector de que por lo general el cero 
tendrá una frecuencia mucho más alta que el polo, y 
entonces el polo domina. Dibuje un diagrama de Bode 
para la magnitud de ganancia. Dé una expresión apro- 
ximada para la frecuencia a la cual la magnitud de 
ganancia se convierte en la unidad. (Éste es el produc- 
to de ganancia por ancho de banda del amplificador.) 
Evalúe la ganancia de cd, la frecuencia del polo, la 
frecuencia del cero y el producto de ganancia por 
ancho de banda para el caso de un MOSFET polari- 
zado a Ip = 100 uA que tiene gm = 100 A/V, Y, = 
50 V, Cza = 0.1 pF y C, = 0.9 pF. 

Se requiere analizar la respuesta a alta frecuencia 
del amplificador CMOS que se muestra en la figura 
P7.49. La corriente de cd de polarización es 100 uA. 


Q 
IBias 
Qı 
V; 
Fig. P7.49 


Para Qi, inCox = 90 pA/V?, Va = 12.8 V, W/L = 
100 um/1.6 um y Cgs = 0.2 pF, Cga = 0.015 pF, y Cao 
= 20 pF. Para Qz, Cga = 0.015 pF, Ca = 36 pF y |V ¿| = 
19.2 V. También, hay una capacitancia parásita de 
0.3 pF entre la conexión común de dren y tierra. Su- 
ponga que la resistencia del generador de señales de 
entrada es tan pequeño que es despreciable. Del mis- 
mo modo, para mayor sencillez, suponga que el vol- 
taje de señal en la compuerta de Q; es cero. Encuentre 
la frecuencia del polo y cero. 


D**7.50 Este problema investiga el uso de los MOSFET en el 


diseño de amplificadores de banda ancha (Steininger, 
1990). Estos amplificadores se pueden obtener si se 
conectan etapas de baja ganancia en cascada. 


(a) 
Fig. P7.50 
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(a) Demuestre que para el caso Cga < Cgs y la 
ganancia del amplificador de fuente común es 
baja de modo que el efecto Miller sea desprecia- 
ble, el MOSFET se puede modelar por medio del 
circuito equivalente aproximado que se ilustra en 
la figura P7.50(a), donde wr es la frecuencia de 
ganancia unitaria del MOSFET (sección 5.10). 

(b) En la figura P7.S0(b) se ilustra una etapa ampli- 
ficadora apropiada para la realización de baja 
ganancia y gran ancho de banda. Los transistores 
O, y Qz tienen la misma longitud £ de canal pero 
diferentes anchos W,.y W,. Están polarizados al 
mismo V¿s y tienen la misma fy. Utilice el circui- 
to equivalente de MOSFET de la figura P7.50(a) 
para hacer un modelo de esta etapa amplificadora 
suponiendo que su salida está conectada a la 
entrada de una etapa idéntica. Demuestre que 
la ganancia de voltaje V/V; está dada por 


Vo Ao 


donde 


(c) Para L=2 um, W,= 100 um, fr= 2 GHz, tt Cox = 
20 pA/V? y Y, = 1 V, diseñe el circuito para 
obtener una ganancia de 3 V/V por etapa. Pola- 
rice los MOSFET a Ves = 3 V. Especifique los 
valores pedidos de W; e I. ¿Cuál es la frecuencia 
de 3 dB lograda? l 
7.51 Para el amplificador descrito' en el problema 7.36, el 
transistor tiene fr = 700 MHz y C, = 1 pF. Encuentre un’ 
valor aproximado para la frecuencia fy superior 3 dB. 


Qı Q2 


(b) 
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7.52 Para una versión del circuito amplificador de emisor 
común de la figura 7.13, R, = 10 KQ, R, =68 KQ, R, = 
27 KQ, Rg = 2.2 KQ, Re = 4.7 KQ y R, = 10 KQ. La 
- corriente de colector es 0.8 mA, P= 200, fr= 1 GHz 
y C, = 0.8 pF. Despreciando el efecto de ry y ro, 
encuentre la ganancia de voltaje del centro de la banda 
y las ubicaciones aproximadas de los polos y cero de 
alta frecuencia. También estime el valor de la frecuen- 

cia superior fy de 3 dB. 
**7.53 El circuito que se ilustra en la figura P7.53, es un 
amplificador acoplado por condensador, de dos etapas 
y muy elemental. Aquí, R, = R; = 1 kQ, y los corres- 
pondientes componentes en cada etapa son idénticos: 
Rc=1 KQ, Rg=47 KQ, C, = C2 = 1 uF, y C3=10 pF. 


Para los transistores, 8 = 100, C, = 0.8 pF y fr= 600 * 


MHz. Encuentre las corrientes de polarización, 2, 
Y, la ganancia total de voltaje en el centro de la banda, 
y las frecuencias superior e inferior de 3 dB. (Suge- 
rencia: utilice el método de Miller al calcular tanto las 
resistencias de entrada como las capacitancias de en- 
trada.) 

*7.54 Considere el amplificador de emisor común y carga 
activa de la figura P7.54 (los detalles de polarización 
no se muestran). Sea el amplificador alimentado con 
una fuente ideal de voltaje V; y desprecie el efecto de 
ry. Suponga que la fuente de corriente de polarización 
tiene una resistencia muy elevada y que hay una 
capacitancia C; presente entre el nodo de salida y 
tierra. Esta capacitancia representa la suma de la ca- 
pacitancia de entrada de la etapa subsiguiente y la 
inevitable capacitancia parásita entre colector y tierra. 
Demuestre que la ganancia de voltaje está dada por 


Vo < 1- (Cygni) 
Y, me TFC + GN 
EmPo 


a TC. TC para C,, pequeña 


+15V 


Fig. P7.53 


Fig. P7.54 


Zi(s) * 


Fig. P7.55 


Si el transistor está polarizado a Ic = 200 A, y para 
V, = 100 V, C, = 0.2 pF y C; = 1 pF, encuentre la 
ganancia de cd, la frecuencia de 3 dB y la frecuencia 
a la cual la ganancia se reduce a la unidad. Trace un 
diagrama de Bode para la magnitud de la ganancia. 
*7:55 Consulte la figura P7.55. Utilizando el modelo híbrido 
Tr de BJT de alta frecuencia con r, = 0 y r, = eo, deduzca 
una expresión para Z(s) como función de r, y Cx. 


*7.56 


Encuentre la frecuencia a la cual la impedancia tiene 
` un ángulo de fase de 45° para el caso en que el BJT 


tiene fr = 400 MHz y la corriente de polarización es 
relativamente alta. ¿Cuál es la frecuencia cuando la 
corriente de polarización se reduce de modo que Cy 
x C? (Suponga a: = 1.) 

Para el espejo de corriente de la figura P7.56 deduzca 


una expresión para hallar la función de transferencia 


de corriente I(s/I(s) tomando en cuenta las capaci- 
tancias internas del BJT y despreciando r, y ro. Supon- 
ga que los BJT son idénticos. Observe que aparece 
una tierra de señal en el colector de O». Si el espejo 
está polarizado a 1 mA y los BJT en este punto de 
operación están caracterizados por fr = 400 MHz, 
C= 2 pF y fp = eo, encuentre las frecuencias del polo 
y cero de la función de transferencia, 


Sección 7.5: Las configuraciones de base 
común, compuerta común y cascodo 


7.57 


7.58 


7.59 


7.60 


Considere un amplificador de base común obtenido al 
modificar adecuadamente el circuito de emisor común 
de la figura 7.13. Específicamente, la fuente de señal 
está ahora acoplada al emisor a través de Cc, y Ce 
se elimina. Del mismo modo, un condensador Cg de 
elevado valor se conecta entre la base y tierra para es- 
tablecer una tierra de señal en la base. Sea R, = 33 
KQ, R¿=22k0, Re=3.9k0, Rc=4.7kQ,R,=5.6k0, 
Vec = 5 V y R,¿= 75 Q. La corriente de cd de emisor 
se puede demostrar que es de 0.33 mA, a la cuál £ = 
120, rə = 300 KQ, fr = 700 MHz, y C, = 0.5 pF. 
Encuentre la resistencia de entrada vista por la fuente 
y la ganancia del centro de la banda. Estime la ubica- 
ción de los dos polos y la frecuencia superior de corte. 
Considere la configuración cascodo de la figura E7.17 
en la que R, = 5 KQ, R, = 22 KỌ, R, = 11 KQ, R; = 
22 KQ, Rg = 3.9 KQ, Re = 4.7 KQ, R, = 5.6 KQ y 
Vec = 5 V. Un análisis indica que la corriente de cd de 
emisor es 0.33 mA, para la cual £ = 120, rẹ = 300 
KQ, rs = 50 Q, fr = 700 MHz y C,,=0.5 pF. Encuentre 
la ganancia del centro de la banda, los polos de alta 
frecuencia y la frecuencia superior de 3 dB. 

Para el circuito de la figura 7.23 sea R; = 5 KQ, I= 
1 mA, Veas = 1 V, 8 = 100, Cr = 5 pF y C, = 1 pF. 
Encuentre las frecuencias de los tres polos de alta 
frecuencia y estime fy para dos casos: (a) R, = 1 KQ y 
(b) R,= 10 KQ. ` 

Para el circuito de base común de la figura P7.60, 
suponiendo que la corriente de polarización es de 
alrededor de 1 mA, 8 = 100, C,, = 0.8 pF y fr = 
600 MHz: ; ; 


1(s) 
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Q, Q: 


Fig. P7.56 


D*7.61 


(a) Estime la ganancia V/V, del centro de la banda. 

(b) Utilice el método de las constantes de tiempo a 
cortocircuito para estimar la frecuencia inferior 
de 3 dB, f. (Sugerencia: al determinar la resis- ` 
tencia vista por C}, el efecto del resistor de 47 
KQ debe tomarse en cuenta.) 

(c) Encuentre los polos de alta frecuencia y estime 
la frecuencia superior de 3 dB, fy. 


En una versión particular del circuito de la figura 
E7.17, Vec =9 NA R¿= Re =3,3 KQ, R; =39 KQ, R = 
8.2 KQ, Rı = 47 KQ, R, = 10 kQ y R,¿= 1 KQ. Para los 
dos BJT, hg = 120, V4 = 150 V, r, = 100 Q, C, = 1 pF 
y fr = 400 MHz. Por comodidad, suponga que Ig = 
Im = 1 mA. Encuentre la ganancia del centro de la 
banda. Diseñe Cg, Cc», Cci y Cg para frecuencias de 
polo de 50 Hz, 5 Hz, 1 Hz y 0.1 Hz, respectivamente, 
usando condensadores especificados a dos cifras sig- 


+3V` 


Fig. P7.60 
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nificativas, ¿Cuál es la frecuencia del cero resultante? 

Estime el valor de f, que resulte. 

Para el circuito descrito en el problema 7.61, encuen- 

tre tres polos de alta frecuencia y un estimado de fy. 

¿Cuál es la ganancia del centro de la banda? ¿En qué 

se convierte fy si R, se reduce a 100 Q? ¿En qué se 

convierte la ganancia del centro de la banda? 

En la figura P7.63 se ilustra ún amplificador CMOS 

cascodo que utiliza tres dispositivos cuyos sústratos 

están conectados apropiadamente a las fuentes de 
alimentación. 

(a) Dibuje el circuito equivalente a pequeña señal 
del amplificador. Debe incluir tres condensado- 
res: Czas Ci y Ca, donde C; es la capacitancia 
total entre el dren de O, y tierra, Cy = Casi + Cspa 
+ Cgs2; y C2 es la capacitancia total entre el dren 
de Q, y tierra, C3 = Caoz + Caos + Cgaz + Cgaz + 
Cı. Como la resistencia entre el nodo de salida y 
tierra está dominada por ros, el usuario puede 
despreciar el efecto de roz y omitirla del circuito 
equivalente. Del mismo modo, para simplificar 
las cosas, desprecie el efecto del cuerpo en Qz. 

(b) Demuestre que la ganancia de cd es aproximada- 
mente —2.,1705, que los polos tienen frecuencias 
de 1/21r93C, y gm/2m(C; t Ceai), y que el cero 
tiene una frecuencia de g,.1/27Cgg1- 

(c) Calcule los valores de la ganancia de cd y las 
frecuencias de polos y cero para Ip = 50 yA, 
WIL = 1 para todos los dispositivos con L = 10 
UM, fnCor = 20 pA/V?, X = 0.02 V”, Cg = 
30 pF, Cza = 3.5 pF, Csin = Cain = 24 pF, Cspp = 
Casp = 12 pF y C, = 0.1 pF. 

En la figura P7.64 se ilustra el circuito de un amplifi- 

cador “cascodo doblado”. El cascodo doblado es un 


VoD 


s: 0°44 


v, o 


P7.63 


Fig. P7.64 


circuito cascodo en que el transistor cascodo Q, es 
de polaridad complementaria a Q,. El circuito evita 
la característica de superposición del transistor en la 
configuración cascodo y por ello proporciona mayor 
capacidad de oscilación de señal de salida. De otra 
forma, funciona como un cascodo. 


(a) Si las corrientes son tales que Q, y O» tienen 


iguales valores de gn y ro, y Suponiendo que la 
fuente de corriente /gas2 Se aplica con un circuito 
cascodo y por lo tanto tiene una resistencia de 
salida igual a la que se ve hacia atrás en el dren 
de Qz, demuestre que la ganancia está dada por 
Henr, N- 

(b) El polo dominante de alta frecuencia suele for- 
marse en el nodo de salida. Si la capacitancia 
total en el nodo es Cz, demuestre que la frecuen- 
cia del polo es wy = 2/(CLgmro)'. 

(c) Evalúe la ganancia y frecuencia de 3 dB para el 
diseño para el que gn = 0.5 mA/V, ro = 100 kQ y 
C =] pF. f ; 


Sección 7.6: Respuesta en frecuencia de 
seguidores de emisor y de fuente 


7.65 Considere un seguidor de fuente JFET alimentado por 


un generador de señales que tiene una resistencia 
interna R. El seguidor tiene una resistencia Rs en el 
cable de la fuente, una transconductancia g,, y capa- 
citancias intemas Cgs Y Cga. Adapte los resultados de 
la sección 7.6 a este caso, y evalúe la ganancia del 
centro de la banda y la frecuencia del polo dominante 
de alta frecuencia para R = 100 KQ, Rs = 10 KQ, gn = 
2 mA/V, Cgs = 2 pF y Cga = 1 pF. 
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Consulte la figura 7.25(a). Reste ; r, y súmela en serie 
con R, con lo que cambia R, en R;. ¿Cuál es la 
ganancia de cd de B’ a E? Observando que y. está 
conectada entre B’ y E y que el lector conoce la ga- 
nancia de B’ a E, utilice el teorema de Miller para 
deducir el circuito equivalente (o una aproximación a 
éste) que se ilustra en la figura 7.25(d). 

Para el circuito seguidor de emisor de la figura P7.67, 
diseñe los condensadores de acoplamiento de modo 
que se obtenga un polo dominante de baja frecuencia 
a 10 Hz. Haga el diseño de manera que las aportacio- 
nes de los condensadores sean en una proporción de 
10:1 y que la capacitancia total sea mínima.. Utilice 
= 120. ¿Cuál es la ganancia del centro de la banda? 
Si C¿=2.5 pF y C,,= 0.5 pF, ¿qué frecuencia superior 
de corte resulta? 

Para un TE de emisor polarizado a Ic = 1 mA y 
que tiene R, = Re = 1 kQ, y usando un transistor 
especificado para tener fr = 2 GHz, C, = 0.1 pF, r, = 
100 Q, & = 100 y V, = 20 V, evalúe la ganancia del 
centro de la banda y la frecuencia del polo dominante 
de alta frecuencia. 

Para el seguidor de emisor que se ilustra en la figura 
P7.69, encuentre la ganancia del centro de la banda, 
la frecuencia del polo dominante de alta frecuencia, 
un estimado de fy usando el método de constantes de 
tiempo a circuito abierto, y la frecuencia del cero de la 
función de transferencia para los casos 

(a) R:=1 kQ, 

(b) R,=10 KQ, y 

(c) R, = 100 KQ. 

Sea R, = 1 KQ, £ = 100, fr = 400 MHz y C, =2 pF. 
E! BJT del circuito de la figura P7.69 se sustituye con 
un FET de enriquecimiento para el cual V, = 1 V, 
k'(WIL) = 2: mA/V? y Cgs = Cza = 1 pF. Para R, = 
1 kQ y R, = 100 KQ, encuentre la ganancia de voltaje 


+5 V 


= 10 kQ 


Fig. P7.67 
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del centro de la banda y la frecuencia superior fy de 
3 dB. Además, si el condensador de acoplamiento es 
1 pF, encuentre f}. 
Consulte el circuito seguidor de fuente de la figura 
5.48. En particular, considere el circuito equivalente 
simplificado que se muestra en la figura 5.48(c). Aho- 
ra, para investigar la respuesta en frecuencia del se- 
guidor, hagamos que la fuente de señales de entrada 
tenga una resistencia R e incluyamos las capacitancias 
Cgs» Cga y CL del circuito equivalente, la última de 
ellas entre el nodo de salida y tierra. Entonces, C; 
denota la capacitancia total en el nodo de salida, 
incluyendo cualquier capacitancia de carga. 
(a) Usando el método de constantes de tiempo a 
circuito abierto, demuestre que la frecuencia su- 


perior de 3 dB está dada por 
w. ~ 1 
'H— 
+ Rs Rs 
+ ——— 
CoR + Co F gnk; LF ER 
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donde se supone que la frecuencia del cero, dada 
por g./Cg,, es muy elevada. 

(b) Para el caso R= 100 KQ, gm = 1.06 mA/V, 8mb = 
0.16 mA/V, rot = ro? = 128 KQ, Cys = 0.2 pF, 
Cga= 15 fF y CL = 10 pF, evalúe fy y la frecuencia 
del cero. Nótese que éste es el mismo seguidor 
analizado en el ejercicio 5.28. También nótese 
que Rs = (VgmbrYWIror/Hrro2. 


Sección 7.7: Cascada de colector común 
y emisor común 


D*7.72 


7.73 
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Los transistores del circuito de la figura P7.72 tienen 

Bo = 100, V¿= 100 V, C,=0.2 pF y Cje = 0.8 pF. A una 

corriente de polarización de 100 A, fr = 400 MHz. 

(Nótese que los detalles de polarización no se mues- 

tran.) 

(a) Encuentre Ren y la ganancia del centro de la 
banda. 

(b) Encuentre un estimado de la frecuencia superior 
Ju de 3 dB. ¿Cuál condensador domina? ¿Cuál es 
el segundo condensador más importante? 

(c) ¿Cuáles son los efectos de incrementar las co- 
rrientes de polarización en un factor de 10? 


Los BJT del seguidor Darlington de la figura P7.73 
tienen ĝo = 100. Si el seguidor se alimenta con una 
fuente que tiene una resistencia de 100 kQ y está 
cargado con 1 kQ, encuentre la resistencia de entra- 
da y la resistencia de salida (excluyendo la carga) y la 
ganancia total de voltaje, ambos a circuito abierto y 
con Carga. 

Considere el amplificador BiCMOS que se muestra 
en la figura P7.74. El BJT tiene |Vg¿] =0.7 V, 8 =200, 
C,=0.8 pF y fr= 600 MHz. El transistor NMOS tiene 
V,=1 V, kọ WIL =2 mA/V? y Cg = Cga = 1 pF. 


Fig. P7.72 


(a) 


(b) 


(c) 


(d) 


(e) 


Considere el circuito de polarización de cd. Des- 
precie la corriente de Q, al determinar la corriente 
en O), encuentre las corrientes de cd de polariza- 
ción en Q, y Qz, y demuestre que son aproxima- 
damente 100 pA y 1 mA, respectivamente. 
Evalúe los parámetros a pequeña señal de Q, y 
O, en sus puntos de polarización. 

Considere el circuito a frecuencias del centro de 
la banda. Primero, determine la ganancia de vol- 
taje a pequeña señal V,/V, (Nótese que Rg se 
puede despreciar en este proceso.) Entonces, uti- 
lice el teorema de Miller en Rç para determinar 
la resistencia Ren de entrada del amplificador. 
Finalmente, determine la ganancia total de vol- 
taje V/V.. 

Considere el circuito a bajas frecuencias. Deter- 
mine la frecuencia de los polos debida a C, y C3, 
y de ella estime la frecuencia inferior, /}, de 3 dB. 
Considere el circuito a frecuencias más altas. 
Utilice el teorema de Miller para sustituir Rg con 


Ve C 


+5 V 


Fig. P7.74 


una resistencia en la entrada. (La de la salida 
será demasiado grande para el caso.) Dibuje un 
circuito equivalente correspondiente al de la 
figura 7.28(b). Ahora, adapte las ecuaciones 
(7.86)-(7.94) al presente circuito para determi- 
nar las constantes de tiempo a circuito abierto y 
de ellas estimar fy. [Tenga cuidado al adaptar las 
ecuaciones; por ejemplo, la (7.92) se convierte 
en Rali] 
: ml 

Para reducir de manera considerable el efecto de 
Rg sobre Ra, y por ello la operación de un 
amplificador, considere el efecto de agregar otro 
resistor de 10 MQ en serie con el ya existente y 
colocar un condensador de elevado valor de de- 
rivación entre su nodo y tierra comunes. ¿En qué 
se convertirá Ren, Am Y fn? 


(15 


Sección 7.8: Respuesta en frecuencia de un 
amplificador diferencial 


7.75 


7.76 


Un amplificador diferencial BJT que opera con una 
fuente de corriente de emisor de 2 mA utiliza transis- 
tores para los cuales 8 = 120, fr = 700 MHz, C, = 0.5 
pF y r,= 50 Q. Cada una de las resistencias de colector 
es de 10 kQ y el amplificador está simétricamente ex- 
citado siendo de 10 kQ cada una de las resistencias de 
la fuente. Encuentre la ganancia diferencial de salida 
de cd y la frecuencia fy de 3 dB. También encuentre 
el producto de ganancia por ancho de banda. 

El circuito amplificador diferencial especificado en el 
problema 7.75 se modifica al incluir un resistor de 
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25 Q en cada uno de los emisores. Encuentre la ga- 
nancia diferencial de salida de cd y la frecuencia fy de 
3 dB. También encuentre el producto de ganancia por 
ancho de banda. 

Considere el amplificador diferencial especificado en 
el problema 7.75. Se requiere aumentar su ancho de 
banda de 3 dB a aproximadamente 1 MHz al introdu- 
cir resistores de emisor. Encuentre los valores necesa- 
rios de los resistores, y evalúe el nuevo valor de 
ganancia de cd y producto de ganancia por ancho 
de banda. 

En la figura P7.78 se ilustra un modelo simplificado, 
aproximado, de pequeña señal para el amplificador 
diferencial CMOS de carga activa que se estudia en la 
sección 6.6 (figura 6.34). En este circuito equivalente 
& supone que el amplificador está alimentado simé- 
tricamente, y así aparece una tierra de señal en las 
fuentes de O, y Q2. Del mismo modo, se supone que 
la fuente de señal de entrada es ideal, entonces Cgs y 
Cgs2 no tienen efecto y, por lo tanto, han sido omitidas 
del circuito equivalente. Los efectos de Cgg, y Cgn 
sobre los polos del circuito se han retenido al incluir 
estas capacitancias en C, y C, respectivamente. Los 
efectos de Cga y Cgn al introducir ceros se han 
despreciado porque estos ceros son por lo general a 
muy altas frecuencias. Como (ro1//ro3) < 1/83, estas 
dos resistencias no se han incluido. También, del 
circuito equivalente se ha omitido la capacitancia 
Czas. Esto se hace para simplificar el análisis en forma 
considerable y porque se ha encontrado, por simula- 
ción de computadora, que su efecto es tan pequeño 
que es despreciable. Analice el circuito para determi- 
nar su función de transferencia V¿/V;¿. Dé expresiones 
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C, = Con + Can + Can + Coa + Cpa 


Cı = Can + Capa + Cran 


Fig. P7.78 
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para ła ganancia de cd y los polos. Suponga que todos 
los transistores tienen el mismo valor de gm y de ro. 
¿Cuál polo es dominante? 


Un amplificador diferencial está polarizado por una 
fuente de corriente que tiene una resistencia de sali- 
da de 1 MQ y una capacitancia de salida de 10 pF. La 
ganancia diferencial muestra un polo dominante de 
500 kHz. ¿Cuáles son los polos del factor de rechazo 
de modo común? 


Para el amplificador diferencial que se especifica en 


el problema 7.75, encuentre la ganancia de cd y fy 
cuando el circuito se modifica al eliminar el resistor 


de colector del transistor izquierdo, y la señal de ` 


entrada se alimenta a la base del transistor derecho 
mientras la base del otro transistor del par está a tierra. 
Sea la resistencia de la fuente de 20 KQ y desprecie ry. 


Demuestre que, al incluir una resistencia Rg en cada 
uno de los emisores del par diferencial de la figura 
7.34, resulta en que el circuito equivalente de la figu- 
ra 7.37(b) se modifica para semejarse al seguidor de 
emisor de la figura 7.25(c) (excepto por un factor de 2 
que multiplica la impedancia entre B’ y tierra). 

(a) Despreciando la resistencia 2R¿ en este circuito 
equivalente, encuentre la frecuencia fp, del polo. 
Compare esta expresión con aquélla cuando 
Re =0. 

(b) Para una corriente de polarización / = 1 mA 
y transistores que tienen 8 = 100, C, = 7.5 pF y 
C, = 0.5 pF, utilice el resultado de (a) para hallar 
el valor de Rg que resulte en wp, = 100 Mrad/s. 
Suponga que R, = 10 kQ. 

(c) De un examen de la expresión del otro polo fm, 
que se debe a Rc y C,,, ¿cómo se puede controlar 
la frecuencia de este polo? Encuentre el valor de 
Rc que pone el segundo polo en 400 Mrad/s. 
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(d) Para el amplificador diseñado en (b) y (c), en- 
cuentre la ganancia de cd y fy. 

Considere el circuito de la figura 7.35 para el caso /= 
200 yA y Vas ~ V, = 0.25 V, R, = 200 KQ, Rp = 50 
KQ, Cgs = Cga = 1 pF. Encuentre la ganancia de cd, los 
polos de alta frecuencia y un estimado de fy. 
Considere el amplificador diferencial de banda ancha 
de la fígura 7.34 con una resistencia igual a R, inser- 
tada en el cable de la base de Q; y un condensador de 
derivación de elevado valor conectado entre B, y 
tierra, Encuentre la ganancia del centro de la banda, 
el polo de alta frecuencia y la frecuencia fy de 3 dB. 
Sea /=100 pA, R, = 50 KQ, Re = 20 kQ, y que el BJT 
tenga 6 = 200, C, = 0.8 pF y fr = 0.6 GHz. Si ahora 
se inserta un resistor de 20 KQ en el cable del colector 
de O, y se quita el condensador de derivación, encuen- 
tre los nuevos valores de ganancia y fy. Compare los 
resultados para los dos casos y comente. 


Fig. P7.84 
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retroalimentación en 
paralelo-paralelo y paralelo-serie 


INTRODUCCIÓN 


: La mayor parte de los sistemas fisicos contienen alguna forma de retroalimentación. Es interesante 
observar, con todo, que la teoría de la retroalimentación negativa ha sido creada por ingenieros 
electrónicos. En su búsqueda de métodos para el diseño de amplificadores con ganancia estable 
para uso en repetidoras telefónicas, Harold Black, ingeniero electrónico de la Western Electric 
Company, inventó el amplificador de retroalimentación en 1928. Desde entonces, la técnica se ha 
empleado en forma tan generalizada que es casi imposible pensar en circuitos electrónicos sin alguna 
forma de retroalimentación, sea ésta implícita o explícita. Además, el concepto de retroalimentación 
y su teoría relativa se utiliza en la actualidad en campos de acción diferentes de ingeniería, como 
es el caso de la representación de sistemas biológicos con modelos. 

La retroalimentación puede ser negativa (degenerativa) o positiva (regenerativa). En el 
diseño de amplificadores, se aplica retroalimentación negativa para efectuar una o más de las 
siguientes propiedades: ; 


1. Insensibilizar la ganancia; esto es, hacer que el valor de la ganancia sea menos sensible a 
- variaciones en el valor de los componentes de un circuito, por ejemplo, las variaciones que 
pudieran ser ocasionadas por cambios en temperatura. l 
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2. Reducir la distorsión no lineal; esto es, hacer que la salida sea proporcional a la entrada 
(en otras palabras, hacer constante la ganancia, independiente del nivel de señal). 


3. Reducir el efecto del ruido; es decir, reducir al mínimo la aportación a la salida de señales 
eléctricas indeseables generadas por los componentes mismos de un circuito o interferen- 
cias extrañas. 


4. Controlar las impedancias de entrada y salida; es decir, subir o bajar las impedancias de 
entrada y salida mediante la selección de una apropiada topología de retroalimentación. 


5. Ampliar el ancho de banda del amplificador. 


Todas estas propiedades deseadas se obtienen a costa de una reducción en ganancia. Demostraremos 
que el factor de reducción de ganancia, denominado cantidad de retroalimentación, es el factor 
por el cual el circuito se insensibiliza, por el cual aumenta la impedancia de entrada de un 
amplificador de voltaje, por el cual el ancho de banda se amplía, etcétera. En síntesis, la idea básica 
de retroalimentación negativa es cambiar ganancia por otras propiedades deseadas. Este capítulo 
estudia amplificadores conretroalimentación negativa, así como su análisis, diseño y características. 

Bajo ciertas condiciones, la retroalimentación negativa en un amplificador puede convertirse 
en positiva y de tal magnitud que ocasiona oscilación. De hecho, en el capítulo 12 estudiaremos el 
uso de retroalimentación positiva en el diseño de osciladores y circuitos biestables, pero en este 
capítulo nos interesa el diseño de amplificadores estables. Por lo tanto, estudiaremos problemas de 
estabilidad de amplificadores de retroalimentación negativa y su potencial para oscilar. 

La inestabilidad no se debe atribuir siempre a la retroalimentación positiva. De hecho, la 
retroalimentación positiva es bastante útil en varias aplicaciones, como lo es el diseño de filtros 
activos, que se estudian en el capítulo 11. 

Antes de comenzar nuestro estudio de retroalimentación negativa, deseamos recordar al lector 
que ya hemos encontrado retroalimentación negativa en varias aplicaciones. Casi todos los circuitos 
con op amp utilizan retroalimentación negativa; otra conocida aplicación de retroalimentación 
negativa es el uso de la resistencia de emisor Rẹ para estabilizar el punto de polarización de 
transistores bipolares y para aumentar la resistencia de entrada y ancho de banda de un amplificador 
diferencial con BJT. Además, el seguidor de emisor y el seguidor de fuente utilizan una gran 
cantidad de retroalimentación negativa. La pregunta que surge se refiere a la necesidad de un estudio 
formal de retroalimentación negativa. Como se verá al final de este capítulo, el estudio formal de 
retroalimentación constituye una herramienta de gran valor para el análisis y diseño de circuitos 
electrónicos. Del mismo modo, el conocimiento adquirido al pensar en términos de retroalimenta- 
ción es muy útil. 


8.1 ESTRUCTURA GENERAL DE RETROALIMENTACIÓN 


En la figura 8.1 se ilustra la estructura básica de un amplificador de retroalimentación. Más que 
mostrar voltajes y corrientes, la figura 8.1 es un diagrama de flujo de señales, donde cada una de 
las cantidades x puede representar una señal ya sea de voltaje o de corriente. El amplificador 
de circuito abierto tiene una ganancia A; entonces, su salida x, está relacionada a la entrada x; por 

Xo 7 Ax i (8. 1 ) 


.La salida x, alimenta a la carga y a la red de retroalimentación, que produce una muestra de la salida. 
Esta muestra x,está relacionada a x, por el factor de retroalimentación 2, 


xy = Br, (8.2) 
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Fig. 8.1 Estructura general del amplificador de retroalimentación. Éste es un diagrama de flujo de señales, 
y las cantidades x representan señales ya sea de voltaje o de corriente. 


La señal de retroalimentación x, es sustraída de la fuente de señales x,, que es la entrada al 
amplificador de retroalimentación sind para producir la señal x,, que es la entrada al amplifi- 
cador básico, 


X= Xs- Xy (8.3) 


Aquí observamos que es esta sustracción la que hace negativa la retroalimentación. En esencia, la 
retroalimentación negativa reduce la señal que aparece a la entrada del amplificador básico. 


Implícito en la anterior descripción está que la fuente, la carga y la red de retroalimentación no- 


cargan al amplificador básico. Esto es, la ganancia 4 no depende de ninguna de estas tres redes. En 
la práctica, éste no será el caso y tendremos que hallar un método para llevar el circuito real a la 
estructura ideal descrita en la figura 8.1. También implícito en la figura 8.1 está que la transmisión 
hacia adelante tiene lugar enteramente en el amplificador básico, y que la transmisión hacia atrás 
ocurre por entero en la red de retroalimentación. 

La ganancia del amplificador de retroalimentación se puede obtener al combinar las ecuaciones 
de la (3.1) a la (8.3): 

Xo Á 


4=2= E (8.4) 


La caritidad 48 se denomina ganancia de bucle, nombre que sé deduce de la figura 8.1. Para que la 
retroalimentación sea negativa, la ganancia de bucle 48 debe ser positiva, es decir, la señal 
de retroalimentación x, debe tener el mismo signo que x,, resultando así en una diferencia más 
pequeña de señal x,. La ecuación (8.4) indica que para Af positiva, la ganancia con retroalimentación 
será menor que la ganancia A de circuito abierto, en una cantidad de 1 + AB, que se denomina 
cantidad de retroalimentación. 

Si, como es el caso en muchos circuitos, la ganancia de bucle 48 es grande, A8 > 1, entonces 
de la ecuación (8.4) se deduce que A, = 1/8, que es un resultado muy interesante: La ganancia del 
amplificador de retroalimentación e3tá casi por completo determinada por la red de retroalimen- 
tación. Como generalmente la red de retroalimentación consta de componentes pasivos, que se 
„pueden seleccionar tan precisos como se desee, la ventaja de la retroalimentación negativa al obtener 
una ganancia precisa, predecible y estable debe ser evidente. En otras palabras, la ganancia total 
tendrá muy poca dependencia en la ganancia del amplificador básico, A, que es una propiedad 
deseable porque la ganancia A suele ser una función de muchos parámetros, algunos de los cuales 
pueden tener amplias tolerancias. Hemos visto una buena ilustración de todos estos resultados en 
circuitos con op amps, donde la ganancia de bucle cerrado (que es otro nombre para la ganancia 
con retroalimentación) está casi por entero determinado por los elementos de retroalimentación. 
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Las ecuaciones de la (8.1) a la (8.3) se pueden combinar para obtener la siguiente expresión 
para la señal de retroalimentación xy: 


_ AB 
Y" TS Ap 


Entonces, para 46 > 1, vemos que x,= x, lo cual implica que la señal x; a la entrada del amplificador 
básico se reduce casi a cero. Así, si se utiliza una gran cantidad de retroalimentación negativa, la 
señal de retroalimentación x,se convierte en una réplica casi idéntica de la señal de entrada x,. Un 
resultado de esta propiedad es el rastreo de las dos terminales de entrada de un op amp. La diferencia 
entre x, y Xp que es x,, se conoce a veces como “señal de error”. De acuerdo con esto, el circuito 
diferenciador de: entrada recibe el nombre de circuito de comparación. (También se conoce 
como mezclador.) : ` 


CT NT ENE A AR A TA TT 
. ... 
Ejercicio 


8.1 La configuración no inversora con op amp que se ilustra en la figura E8.1 proporciona una realización directa del 
circuito de retroalimentación de la figura 8.1. 

(a) Suponga que el op amp tiene resistencia de entrada infinita y cero resistencia de salida. Encuentre una expresión 
para el factor Ø de retroalimentación. (b) Si la ganancia de voltaje de bucle (o circuito) abierto 4 = 10%, encuentre Ry/R, 
para obtener una ganancia de voltaje de bucle cerrado Ay de 10. (c) ¿Cuál es la cantidad de retroalimentación en 
decibeles? (d) Si V, = 1 V, encuentre V,, V¿y V,. (e) Si A decrece en 20%, ¿cuál es el correspondiente decremento en Af? 


Fig. E8.1 


ITA AIN RNA 


Raa me e ioi + Ba (b) 9.01; (c) 60 dB; (d) 10 V, 0.999 V, 0.001 V; (e) 0.02% 


8.2 ALGUNAS PROPIEDADES DE LA RETROALIMENTACIÓN NEGATIVA 


Las propiedades de la retroalimentación negativa se citaron en la introducción de este capítulo; en 
lo que sigue, consideraremos en más detalle algunas de estas propiedades. 


insensibilidad de ganancia 


El efecto de la retroalimentación negativa en la insensibilidad de la ganancia de bucle cerrado se - 
demostró en el ejercicio 8:1, donde vimos que una reducción de 20% en la ganancia del amplificador 
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básico dio lugar a una reducción de sólo 0.02% en la ganancia del amplificador de bucle cerrado. 
Esta propiedad de reducción de sensibilidad se puede establecer analíticamente como sigue: 

Supongamos que 8 es constante. Tomando diferenciales de ambos lados de la ecuación (8.4) 
resulta 


då 


TrA K 
Al dividir la ecuación (8.5) entre la (8.4) se tiene 
dA_ 1 dA 
Ay (1+4B) A (3:6) 


que indica que el cambio en porcentaje en Ay (debido.a variaciones en algunos parámetros de 

circuito) es más pequeño que el cambio en porcentaje en A en la cantidad de retroalimentación. Por 
esta razón, la cantidad Lae retroalimentación, 1 + Af, también se conoce como tacto de insensibi- 
` lidad. 


Aumento de ancho de banda 


Consideremos un amplificador cuya respuesta a alta frecuencia se caracteriza por un solo polo. Su 
ganancia a frecuencias medias y altas se puede expresar como 


(8.7) 


donde Ay denota la ganancia a banda media y wy es la frecuencia superior de 3 dB. La aplicación 
de retroalimentación negativa con un factor 8 independiente de la frecuencia, alrededor as este 
amplificador, resulta en una ganancia Ay(s) de bucle cerrado dada por 


A(s) 
1 + A(s) 
Al sustituir por A(s) de la ecuación (8.7) resulta, tras algunas operaciones 
; Anl + Ar) 
1 + slwl + Aub) 


Entonces, el amplificador de retroalimentación tendrá una ganancia de banda media de Ay/(1 + 
Anp) y una frecuencia superior de 3 dB way dada por 


Wyf 7 wy(t + Amb) , : (8.8) 


Se deduce que la frecuencia superior de 3 dB aumenta en un factor igual a la cantidad de 
retroalimentación. 

Análogamente, se puede demostrar que si la ganancia de bucle abierto está caracterizada por 
un polo dominante de baja frecuencia que da lugar a una frecuencia inferior w, de 3 dB, entonces 
el amplificador de retroalimentación tendrá una frecuencia w,yinferior de 3 dB, 


Af(s) = 


Af(s) = 


A 
wif F 1 + AB (8.9) 


Nótese que el ancho de banda del amplificador aumenta en el mismo factor por el cual decrece 
su ganancia de banda media, manteniéndo constante el producto de ganancia por ancho de banda. 
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A A A A A A A A A A A O A A A A A a A A A A A TA, 
CRA AS AA A tel A A O A A Ii A ON O O Dn A A A OS IA NA 


Ejercicio 


8.2 Considere el circuito no inversor con op amp del ejercicio 8.1. Supongamos que la ganancia A de circuito abiertu 
tiene un valor de baja frecuencia de 10* y una atenuación de —6 dB/octava con una frecuencia de 3 dB de 100 Hz. 
Encuentre la ganancia de baja frecuencia y la frecuencia superior de 3 dB de un amplificador de bucle cerrado con 
R|¡=1kQyR,=9K0. $ 
Resp. 9.99 V/V; 100.1 kHz 


ES 


A A A A A A A A A AA PP A A A A A A A A A e o co pt o 
O AS Ad SA Rs o A A A A A CA OR -eeke datne 


Reducción de ruido 


La retroalimentación negativa se puede utilizar para reducir el ruido o interferencia en un amplifi- 
cador, o bien, dicho en forma más precisa, para aumentar la relación (o razón) de señal a ruido 
pero, como explicaremos a continuación, este proceso de reducción de ruido es posible sólo bajo 
ciertas condiciones. Consideremos la situación que se ilustra en la figura 8.2. En la figura 8.2(a) se 
muestra un amplificador con ganancia A,, una señal de entrada V, y un ruido, o interferencia, V,. 
Se supone que por alguna razón este amplificador es afectado por el ruido y que éste se supone es 
introducido a la entrada del amplificador. La relación de señal a ruido de este amplificador es 


S/N = VAV, 


(b) 


‘Fig. 38.2 Ilustración de la aplicación de retroalimentación negativa para mejorar la relación de señal a ruido 
en amplificadores. 


. Resp. =1V; ~ 0.01 V; 100 (40 dB) 


EA em 


Ejercicio 
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Consideremos a coritinuación el circuito de la figura 8.2(b). Aquí suponemos que es posible 
construir otra etapa amplificadora con ganancia A) que no es afectada por el problema del ruido. Si 
éste es el caso, entonces podemos preceder nuestro amplificador original 4, con un amplificador 
Az limpio y aplicar retroalimentación negativa alrededor de toda la cascada, con una cantidad tal que 
se conserve constante la ganancia total. El voltaje de salida del circuito de la figura 8.2(b) se puede 
encontrar por superposición: 


AJA) Á 
MV a Vura a 
z 1+41442B-— "1+4142B 


Entonces, la relación de señal a ruido a la salida se convierte en 


que es A, veces más alta que en el caso original. So 

Debemos insistir una vez más que la mejoría en la relación de señal a ruido por la aplicación 
de retroalimentación es posible sólo si a la etapa ruidosa se puede anteponer una etapa (relativa- 
mente) libre de ruido, situación que no es rara en la práctica. El mejor ejemplo se encuentra en la 
etapa de amplificación de potencia de salida de un amplificador de audio. Esta etapa suele ser 
afectada por un problema conocido como zumbido de la fuente de alimentación. Esta situación 
resulta debido a las grandes corrientes que esta etapa toma de la fuente de alimentación y la dificultad 
para obtener una adecuada filtración de la fuente a bajo costo. 

La etapa de la fuente de alimentación debe proporcionar una elevada ganancia de potencia pero 
poca o ninguna ganancia de voltaje. Por lo tanto, a la etapa de salida de potencia podemos anteponer un 
amplificador a pequeña señal que proporcione una elevada ganancia de voltaje, y aplicar una gran 
cantidad de retroalimentación negativa, restableciendo así la ganancia de voltaje a su valor original. 
Como el amplificador a pequeña señal se puede alimentar desde otra fuente de alimentación menos 
fuerte (y por lo tanto mejor regulada), no será afectado, por el problema del zumbido. A la salida, el 
zumbido se reducirá en una cantidad igual a la ganancia de voltaje de este preamplificador agregado. 


A RA A AA A A a 


8.3 Considere una etapa de potencia de salida con ganancia de voltaje A, = 1, una señal de entrada Y, = 1 V y un 
zumbido V,„ de 1 V. Suponga que esta etapa de potencia está precedida por una etapa a pequeña señal con ganancia 


; A, = 100 V/V y que se aplica una retroalimentación total cun 8 = 1. Si V, y V,, permanecen sin cambio, encuentre los 


voltajes de señal y ruido a la salida y, por lo tanto, la mejoría en la relación de señal a ruido. 


A SS E A AT A ET RS ETA TR TZ 


Reducción en distorsión no lineal 


La curva (a) de la figura 8.3 muestra la característica de transferencia de un amplificador. Como se 
indica, la curva característica es lineal por partes, con la ganancia de voltaje cambiado de 1000 a 
100 y luego a 0. Esta curva característica de transferencia, no lineal, resultará en que este 
amplificador va a generar una gran cantidad de distorsión no lineal. 

La curva característica de transferencia del amplificador puede ser considerablemente lineali- 
zada (esto es, menos no lineal) por la aplicación de retroalimentación negativa. Que esto sea posible 
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Fig. 8.3 Ilustración de la aplicación de retroalimentación negativa para reducir la distorsión no lineal en 
amplificadores. La curva (a) muestra la característica de transferencia del amplificador sin retroalimentación. 
A La curva (b) muestra la característica con retroalimentación negativa (8 = 0.01) aplicada. 


no debe ser demasiado sorprendente, puesto que ya hemos visto que la retroalimentación negativa 
reduce la dependencia de la ganancia total del amplificador de bucle cerrado de la ganancia de bucle 
abierto del amplificador básico. Entonces, grandes cambios en ganancia a bucle abierto (1000 a 100 
en este caso) dan lugar a cambios correspondientes mucho menores en la ganancia a bucle cerrado. 
Para ilustrar lo anterior, apliquemos retroalimentación negativa con P= 0.01 al amplificador 
cuya curva característica de transferencia de voltaje a bucle abierto se describe en la figura 8.3. La 
resultante curva caracteristica de transferencia del amplificador de bucle cerrado se muestra en la 
figura 8.3 como la curva (b). Aquí la pendiente del segmento más pronunciado está dada por 


APIS (0. A 
4n =T ioo0x00 0? 
y la pendiente del siguiente segmento está dada por 
y 0 
ETT IS 


Entonces, el cambio en orden de magnitud en pendiente se ha reducido considerablemente. El precio 
pagado, desde luego, es una reducción en ganancia de voltaje. Así, si la ganancia total debe 
restablecerse, entonces debe agregarse un preamplificador que no debe presentar fuerte problema 
de distorsión no lineal, puesto que debe manejar señales más pequeñas. 

Finalmente, debe observarse que la retroalimentación negativa no hace algo sobre la saturación 
del amplificador, ya que en saturación la ganancia es muy pequeña (casi cero) y por lo tanto la 
cantidad de retroalimentación también es muy pequeña (casi cero). 


689 


8.3 CUATRO TOPOLOGÍAS BÁSICAS DE RETROALIMENTACIÓN 675 


8.3 CUATRO TOPOLOGÍAS BÁSICAS DE RETROALIMENTACIÓN 


Con base en la cantidad a ser amplificada (voltaje o corriente) y en la forma deseada de salida 
(voltaje o corriente), los amplificadores se pueden clasificar en cuatro categorías que se estudiaron 
en el capítulo 1. En lo que sigue, haremos un repaso de esta clasificación de amplificadores y 
señalaremos la topología de retroalimentación apropiada en cada caso. 


Amplificadores de voltaje 


Los amplificadores de voltaje tienen el propósito de amplificar una señal de voltaje de entrada y producir 
una señal de voltaje de salida. El amplificador de voltaje es esencialmente una fuente de voltaje 
“controlada por voltaje. Es necesario que la impedancia de entrada sea alta y que la impedancia de salida - 
sea baja. Como la fuente de señales es esencialmente una fuente de voltaje, es conveniente repre- 
sentarla en términos de un circuito equivalente de Thévenin. En un amplificador de voltaje, la cantidad * 
de salida de interés es el voltaje de salida. Se deduce que la red de retroalimentación debe tomar una 
muestra del voltaje de salida. Del mismo modo, por la representación de Thévenin de la fuente, la señal 
de retroalimentación x,debe ser un voltaje que se pueda mezclar con el voltaje de la fuente en serie. 
Una topología adecuada de retroalimentación para el amplificador de voltaje es la de mezcla 
en serie de muestra de voltaje que se ilustra en la figura 8.4(a). Como se demostrará, esta topología 
no sólo estabiliza la ganancia de voltaje sino que también resulta en una resistencia de entrada más 
elevada (intuitivamente, un resultado de la conexión serie a la entrada) y una menor resistencia de 
salida (intuitivamente, un resultado de la conexión en paralelo a la salida), que son propiedades 
deseables para un amplificador de voltaje. La configuración de op amp no inversora de la figura 
E8.1 es un ejemplo de esta topología de retroalimentación. Finalmente, debe mencionarse que esta 
topología de retroalimentación también se conoce como retroalimentación serie-paralelo, donde 
“serie” se refiere a la conexión a la entrada y “paralelo” se refiere a la conexión a la salida. 


Amplificadores de corriente 


Aqui la señal de entrada es esencialmente una corriente, y por lo tanto la fuente de señales está 
más convenientemente representada por su equivalente de Norton. La cantidad de salida de interés 
es corriente, por lo que la red de retroalimentación debe tomar una muestra de la corriente de salida. 
La señal de retroalimentación debe ser en forma de corriente para que se pueda mezclar en paralelo 
con la corriente de la fuente. Entonces, la topología de retroalimentación apropiada para un 
amplificador de corriente es la topología de mezcla en paralelo de muestreo de corriente que se 
ilustra en la figura 8.4(b). Como se verá, esta topología no sólo estabiliza la ganancia de corriente 
sino que también resulta en una menor resistencia¡de entrada y más alta resistencia de salida, 
propiedades deseables para un amplificador de corriénte. 

En la figura 8.5 se ilustra un ejemplo de la topología de retroalimentación de mezcla en paralelo 
de muestreo de corriente. Nótese que los detalles de polarización no se muestran; también nótese que 
la corriente de la que se toma muestra no es la corriente de salida sino la corriente casi igual de Qh. 
Esto se hace por conveniencia de diseño del circuito y es bastante común en circuitos en donde se 
toman muestras de corriente. 

La dirección de referencia indicada en la figura 8.5 para la corriente de retroalimentación J,es 
tal que se resta de /,. Esta notación de referencia será seguida en todos los circuitos de este capítulo, 
ya que es consistente con la notación que se utiliza en la estructura general de retroalimentación de 
la figura 8.1. Por lo tanto, en todos los circuitos, para que la retroalimentación sea negativa, la 
ganancia Af de bucle debe ser positiva. Pedimos al lector verifique que en el circuito de la figura 
8.5, A y Ø sean negativas. 
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Fig. 8.5 Amplificador a transistores con retroalimentación paralelo-serie. 


Es de la mayor importancia tener capacidad para expresar cualitativamente la polaridad de la 
retroalimentación (positiva o negativa). Esto se hace “siguiendo la señal alrededor del bucle”. Por 
ejemplo, supongamos que aumenta la corriente /, de la figura 8.5. Vemos que la corriente de la base 
de Q, aumentará, y por lo tanto su corriente de colector también aumentará. Esto hará que el 
voltaje de colector de Q, decrezca y, por lo tanto, decrecerá la corriente /, del colector de O,. 
Entonces, la corriente de emisor de Q,, 7,/a: (en donde « es la ganancia de corriente de base común 
del BJT) decrece. De la red de retroalimentación vemos que si decrece Z/a, entonces I; (en la 
dirección que se muestra) aumentará. El aumento en /,se restará de /,, ocasionando que un menor 
incremento sea visto por el amplificador. Por lo tanto, la retroalimentación es negativa. 

Finalmente, debemos mencionar que esta topología de retroalimentación también se conoce 
como retraoalimentación paralelo-serie. De nueva cuenta, la primera palabra del nombre (para- 
lelo) se refiere a la conexión a la entrada, y la segunda palabra (serie) se refiere a la conexión a la 
salida. 


Amplificadores de transconductancia 


Aquí la señal de entrada es un voltaje y la señal de salida es una corriente. Se deduce que la topología 
apropiada de retroalimentación es la topología de mezcla serie de muestreo de corriente, que se 
ilustra en la figura 8.4(c). 

En la figura 8.6 se ilustra un ejemplo de esta topología de retroalimentación. Aquí, nótese que 
al igual que en el circuito de la figura 8.5, la corriente de la que se toma muestra no es la corriente 
de salida sino la corriente casi igual del emisor de Q3. Además, el bucle de mezcla no es convencional 
ni es una conexión simple en serie, puesto que la señal de retroalimentación desarrollada en Rz, está 
en el circuito del emisor de Q,, mientras que la fuente está en el circuito de la base de Q,. Estas dos 
aproximaciones se hacen para conveniencia de diseño del circuito. 

Finalmente, debe mencionarse que la topología de retroalimentación de mezcla en serie de 
muestreo de corriente también se conoce como configuración de retroalimentación serie-serie. 
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Fig. 8.6 Ejemplo de topología de retroalimentación serie-serie. 


Amplificadores de transresistencia 


Aquí, la señal de entrada es una corriente y la señal de salida es voltaje. Se deduce que la topología 
apropiada de retroalimentación es del tipo de mezcla en paralelo de muestreo de voltaje, como 
se muestra en la figura 8.4(d). 

En la configuración de op amp inversora de la figura 8.7(a) se ilustra un ejemplo de esta 
topología de retroalimentación. El circuito se ha dibujado de otra forma en la figura 8.7(b) con la 
fuente convertida a la forma de Norton. 

Esta topología de retroalimentación también se conoce como retroalimentación paralelo-pá- 
ralelo. 


(a) (b) 


Fig. 8.7 Configuración inversora de op amp como ejemplo de retroalimentación paralelo-paralelo. 
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8.4 AMPLIFICADOR DE RETROALIMENTACIÓN EN SERIE-PARALELO 


La situación ideal 


En la figura 8.8(a) se ilustra la estructura ideal del amplificador de retroalimentación serie-paralelo. 
Consiste en un amplificador unilateral de bucle abierto (el circuito 4) y una red ideal de retroali- 
mentación de mezcla en serie de muestreo de voltaje (el circuito 8). El circuito A tiene una resistencia 
de entrada R, una ganancia de voltaje A y una resistencia de salida R,. Se supone que las resisten- 
cias de la fuente y la carga se han incluido dentro del circuito A (posteriormente diremos más sobre 
esto). Además, nótese que el circuito 3 no carga al circuito A, es decir, conectar el circuito 8 no 
i . cambia el valor de A (definida A = V,/V;). ' 


` t 


e E A 


I . 
ai ` 
Circuito £ 


(b) 
Fig. 8.8 Amplificador de retroalimentación serie-paralelo: (a) estructura ideal; (b) circuito equivalente. 
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El circuito de la figura 8.8(a) sigue exactamente al modelo de retroalimentación ideal de la 
figura 8.1. Por lo tanto, la ganancia de voltaje A, del bucle cerrado está dada por 


O 
V, 1+48 


Aj= 


Nótese que A y £ tienen unidades recíprocas. De hecho, éste es siempre el caso, resultando en una 
ganancia de bucle 4f sin dimensiones. ' 

En la figura 8.8(b) se ilustra el modelo de circuito equivalente del amplificador de retroalimen- 
tación serie-paralelo. Aquí, Ry y Roy denotan las resistencias de entrada y salida con retroalimenta- 
ción. La relación entre Ry y R; se puede establecer si se considera el circuito de la figura 8.8(a): 


AA 
WSTI TIR 
_ o Va_ p Vi+ BAV, 
NR 
Entonces, 
Ry=R£1 +A) ' (8.10) 


_ Esto es, en este caso la retroalimentación negativa aumenta la resistencia de entrada en un factor 
igual a la cantidad de retroalimentación. Como la deducción anterior no depende del método de 
muestreo (paralelo o serie), se deduce que la relación entre R, y R; es una función sólo del método 
de mezcla; en secciones subsiguientes hablaremos más sobre este punto. ` 

Nótese, sin embargo, que este resultado no es sorprendente y es fisicamente intuitivo: como el 
voltaje de retroalimentación V,se resta de V,, el voltajeque aparece en los terminales de R, es decir, 
V,, se hace muy pequeño [V; = V,/(1 + A68)]. Entonces, la corriente de entrada J; se hace correspon- 
dientemente pequeña y la resistencia vista por V, se hace grande. Por último, debemos señalar que 
la ecuación (8.10) se puede generalizar a la forma 


Zy(s) = Z(s11 + A(s)0(5)] (8.11) 


Para hallar la resistencia de salida, R,ș del amplificador de retroalimentación de la figura 8.8(a) 
reducimos V, a cero y aplicamos un voltaje de prueba Y, a la salida, como se muestra en la figura 
89, E ; ; 


Fig. 8.9 Medición de la resis- 
tencia de salida del amplificador 
de retroalimentación de la figura 
8.8(a): Ry = V, /1. 
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De la figura 8.9 podemos escribir | 


y como V,=0 se concluye de la figura 8.8(a) que 


Y, =-V,=-BV,=-PV, 


Entonces 
` ja HAB, 
R 
que lleva a 
Ro 
Ry= 1+46 (8.12) 


Esto es, la retroalimentación negativa en este caso reduce la resistencia de salida en un factor igual 
a la cantidad de retroalimentación. Con un breve análisis podemos ver que la obtención de la 
ecuación (8.12) no depende del método de mezcla. Entonces, la relación entre Ry R, depende sólo 
del método de muestreo. De nueva cuenta, este resultado no es sorprendente y es fisicamente 
intuitivo: como la retroalimentación toma una muestra del voltaje de salida V,, actúa para estabilizar 
el valor de V,, es decir, para reducir cambios en el valor de V,, incluyendo cambios que pudieran 
ser ocasionados por cambiar la corriente tomada de los terminales de salida del amplificador. Esto, 
en efecto, significa que la retroalimentación de muestreo de voltaje reduce la resistencia de salida. 
Finalmente, observamos que la ecuación (8.12) se puede generalizar a 


Zos) 


TE 


(8.13) 


La situación práctica 


En un amplificador práctico de retroalimentación serie-paralelo, la red de retroalimentación no será 
“una fuente ideal de voltaje controlada por voltaje. Más bien, la red de retroalimentación suele ser 
pasiva y por lo tanto cargará al amplificador básico y de esta manera afecta los valores de A, R, y 
R,. Además, las resistencias de la fuente y de la carga afectarán estos tres parámetros. Por lo tanto, 
el problema que tenemos es como sigue: dado un amplificador de retroalimentación serie-paralelo 
representado por el diagrama a bloques de la figura 8.10(a), hallar el circuito A y el circuito $. 

Nuestro problema esencialmente implica representar el amplificador de la figura 3.10(a) por 
la estructura ideal de la figura 8.8(a). Como primer paso hacia ese fin observamos que lasresistencias 
de la fuente y la carga deben agruparse con el amplificador básico. Esto, junto comla repre- 
sentación de la red de retroalimentación de dos puertos en términos de sus parámetros h (véase el 
apéndice B), se ilustra en la figura 8.10(b). La opción de parámetros h está basada en el hecho de 
que éste es el único conjunto de parámetros que representa la red de retroalimentación por una red 
en serie en el puerto 1, y una red en paralelo en el puerto 2. Tal representación es obviamente 
conveniente en vista de la conexión serie en la entrada y la conexión paralelo a la salida. 

Un examen del circuito de la figura 8.10(b) deja ver que la fuente de corriente hnJ, repre- 
senta la transmisión hacia adelante de la red de retroalimentación. Como la red de retroalimenta- 
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retroalimen-., 
tación ` 


Red de retroalimentación g 


Circuito 4 


Circuito £ 


Fig. 8.10 Deducción del circuito A y circuito ĝ para el amplificador de retroalimentación serie-paralelo. 
(a) Diagrama con bloques de un amplificador de retroalimentación práctico en serie-paralelo. (b) El circuito 
en (a) con la red de retroalimentación representada por sus parámetros h. (c) El circuito en (b) después de 
despreciar h);. 
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ción suele ser pasiva, su transmisión hacia adelante se puede despreciar en comparación con 
la mayor transmisión hacia adelante del amplificador básico. Por lo tanto, supondremos que 
]Aarjred de < 172 .lamplificador y entonces omitimos por completo la fuente controlada hz, 

retroalimentación básico 

Compare el circuito de la figura 8.10(b) (después de eliminar la fuente de corriente »,,,) con 
el circuito ideal de la figura 8.8(a). Vemos que al incluir A y hz: con el amplificador básico 
obtenemos el circuito que se muestra en la figura 8.10(c), que es muy semejante al circuito ideal. 
Ahora, si el amplificador básico es unilateral (o casi unilateral), situación que prevalece cuando 


[Aralamplificador: < |A12]red de 
básico retroalimentación 


entonces el circuito de la figura 8.10(c) es equivalente (o aproximadamente equivalente) al 
circuito ideal. Se deduce por lo tanto que el circuito 4 se obtiene aumentando el amplificador 
básico a la entrada con la impedancia de la fuente R, y la impedancia h,, de la red de retroalimen- 
tación, y aumentándolo a la salida con la impedancia de carga R; y la admitancia kp de la red de 
retroalimentación. 

Concluimos que el efecto de carga de la red de retroalimentación sobre el amplificador básico 
está representado por los componentes h,, y h,,. De las definiciones de los parámetros h del apéndice 
B vemos que h, es la impedancia que ve hacia el puerto 1 de la red de retroalimentación con el 
puerto 2 en cortocircuito. Como el puerto 2 de la red de retroalimentación está conectado en paralelo 
con el puerto de salida del amplificador, al poner en cortocircuito el puerto 2 se destruye la 
retroalimentación. Análogamente, hn es la admitancia que ve hacia el puerto 2 de la red de retro- 
alimentación con el puerto 1 en circuito abierto. Como el puerto 1 de la red de retroalimentación 
está conectado en serie con la Kaa del amplificador, al abrir el circuito del puerto 1 se destruye 
la retroalimentación. 

Estas observaciones sugieren una regla sencilla para hallar los efectos de carga de la red de 

‘retroalimentación sobre el amplificador básico: el efecto de carga se halla al ver en el puerto 
apropiado de la red de retroalimentación, mientras que el otro puerto está en circuito abierto o en 
cortocircuito de modo que se destruye la retroalimentación. Si la conexión es en paralelo, ponemos 
el puerto en cortocircuito; si es en serie, abrimos el circuito. En las secciones 8.5 y 8.6 se verá que 
esta sencilla regla se aplica también a las otras tres topologias de retroalimentación.' 
~ A.ccontinuación consideremos la determinación de $. De la Ago 8. Te vemos que ĝ es igual 
ʻa hu de la red de retroalimentación, 


Entonces, para medir J, se aplica un voltáje al puerto 2 de la red de retroalimentación y se mide el 
voltaje que aparece en el puerto 1 mientras que este último puerto está en circuito abierto. Este 
resultado es intuitivamente interesante porque el objeto de la red de retroalimentación es tomar una 
muestra del voltaje de salida (Y, = V,) y producir una señal de voltaje (V, = V) que se mezcla en 
serie con la fuente de entrada. La conexión serie a la entrada-sugiere que (como en el caso de hallar 
los efectos de carga de la red de retroalimentación) 8 debe hallarse con el puerto 1 a circuito abierto. 


! Una regla sencilla de recordar es: si la conexión es paralela, ponerla en corto; si es serie, cortarla. 
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Resumen 


En la figura 8.11 aparece un resumen de las reglas para hallar el circuito 4 y 8 para un amplificador 
de retroalimentación serie-paralelo dado, de la forma de la figura 8.10(a). En cuanto al uso de las 
fórmulas de retroalimentación de las ecuaciones (8.10) y (8.12) para determinar las resistencias de 
entrada y salida, es importante tomar nota que: 


1. R,y Roson las resistencias de entrada y salida, respectivamente, del circuito 4 de la figura 
8.11(a). 

2. Ry y Ry son las resistencias de entrada y salida, respectivamente, del empacado: de 
retroalimentación, incluyendo R, y R, [véase la figura 8.10(a)]. 


3. Las resistencias reales de entrada y salida del amplificador de retroalimentación suelen 
excluir R, y Ri. Estas resistencias están denotadas por Ra y R, en la figura 8.10(a) y se 
pueden determinar fácilmente como 


(a) El circuito A es 


` Red de” e 


retroalimen' 
“tación: 


Fig. 8.11 Resumen de las reglas para hallar el circuito A y 4 para el caso de mezcla en serie y toma de 
muestra de voltaje de la figura 8.10(a). 
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EJEMPLO 8.1 


E 


En la figura 8.12(a) se ilustra un op amp conectado en la configuración no inversora. El op amp 


ea 


$ 
Yer tiene una ganancia yu a bucle abierto, una resistencia diferencial de entrada Ra, y una resistencia de 
Eo: salida r,. Recordemos que en nuestro análisis de circuitos con op-amp del capítulo 2, despreciamos 
a los efectos de Ria (que supusimos infinitos) y de ro (que supusimos iguales a cero). Aquí desea- 


` mos usar el método de retroalimentación para analizar el circuito tomando en cuenta Ry y Yo. 
St Encuentre expresiones para A, 6, la ganancia bucle cerrado V./V., la resistencia de entrada Re» (véase 
la figura 8.12a) y la resistencia de salida R. También encuentre valores numéricos, dado que u = 
101, Ra = 100 KQ, ro = 1 KQ, R, = 2 KQ, R, = 1 KQ, R:=1 MQ y R, = 10 KQ. 


2 SOLUCIÓN 
Observemos que la red de retroalimentación consta de Rz y Ri. Esta red toma una muestra del voltaje 


de salida V, y produce una señal de voltaje (en paralelo con R) que se mezcla en serie con la 


fuente de entrada V,. 
El circuito A se puede obtener fácilmente si se siguen las reglas de la figura 8.11, y se muestra 


en la figura 8.12(b). Para este circuito podemos escribir por inspección 


V, E [R/AR, + Ro)] Ra 
y; H TRJKR, + R>)] +7 Rig + R, + (R//R,) 


Para los valores dados, encontramos que 4 = 6000 V/V. 
El circuito para obtener 8 se muestra en la figura 8.12(c), del cual obtenemos 


V R 


PS RR VIV 


La ganancia de voltaje con retroalimentación se obtiene ahora como 


La resistencia de entrada Ry determinada por las ecuaciones de retroalimentación es la resistencia 
vista por la fuente externa (véase la figura 8.12a), y está dada por 


Ry= R +4) 
donde R, es la resistencia de entrada del circuito A de la figura 8.12(b): 
R; = R, + Ra + (RR) 
Para los valores dados, R, ~ 111 KQ, resultando 
Ry=111x7=777kQ 


Ésta, sin embargo, no es la resistencia pedida. La que se requiere es Ra, indicada en la figura 8.12(a). 
Para obtener Ra restamos R, de Ry; 


Ros a Ry- R, 
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(c) 
Fig. 8.12 Circuitos para el ejemplo 8.1. 
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Para los valores dados, Ra = 739 KQ. La resistencia Rodada por las ecuaciones de retroalimentación 
es la resistencia de salida del amplificador de retrroalimentación, incluyendo la resistencia de carga 
R,, como se indica en la figura 8.12(a). Ry está dada por 


OT 


donde R, es la resistencia de salida del circuito A. R, se puede obtener por inspección de la figura 


8.12(b) como . ; - 
Ro=rAIRIKR +R) 
Para los valores dados, R, = 667 Q, y 


Ry= 7 =95.3 Q 


La resistencia pedida, Ra, es la resistencia de salida del amplificador de retroalimentación exclu- 
yendo R¿. De la figura 8.12(a) vemos que * 
Ry= Ral! Ri 


Entonces 


Roa x100 Q 


RN ANA A A A NA A A A A ULN A a AA 


Ejercicios 


8.4 Si el op amp del ejemplo 8.1 tiene una atenuación uniforme de alta frecuencia de —6 dB/octava con fzag = 1 kHz, 
encuentre la frecuencia de 3 dB de la ganancia V,/V, de bucle cerrado. 


Resp. 7kHz 


+10.7 V 
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8.5 El circuito que se muestra en la figura E8.5 consta de una etapa diferencial precedida de un seguidor de emisor, 
con retroalimentación serie-paralelo suministrada por los resistores R; y R2. Si se supone que la componente de cd de 
V, es cero, y que la 6 de los BJT es muy alta, encuentre la corriente de cd de operación de cada uno de los tres transistores 
y demuestre que el voltaje de cd a la salida es aproximadamente cero. Entonces encuentre los valores de A, 0, Ay = 
VIV,, Ren y Roar- Suponga que los transistores tienen 8= 100. f 


E A AA] 


Resp. 85.7 V/V; 0.1 V/V; 8.96 V/V; 191 KQ; 19.19 


A RR patiaa rA E A E RA ii ic Pah I. A P EES Saa ToN 


É 


TN SEEN 


8.5 AMPLIFICADOR DE RETROALIMENTACIÓN EN SERIE-SERIE 
l El caso ideal 


Como se mencionó en la sección 8.3, la topología de retroalimentación en serie-serie estabiliza I/V, 
y está, por lo tanto, mejor adaptada para amplificadores de transconductancia. En la figura 8.13(a) 
se ilustra la estructura ideal para el amplificador de retroalimentación serie-serie. Consta de un 
amplificador unilateral de bucle abierto (el circuito 4) y una red de retroalimentación ideal. Nótese 
que en este caso Á es una transconductancia, 


-Lb l 
=F (8.14) 


(b) 


Fig. 8.13 El amplificador de retroalimentación serie-serie: (a) estructura ideal; (b) circuito equivalente. 
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mientras que 8 es una transresistencia. Entonces la SEN: de bucle 48 permanece una cantidad 
sin dimensiones, como debe ser. 

En la estructura ideal de la figura 8.13(a), las resistencias de la carga y la fuente han sido 
absorbidas dentro del circuito A, y el circuito 8 no carga al circuito A. Así, el circuito sigue el 
modelo de retroalimentación ideal de la figura 8.1, y podemos escribir 


(8.15) 


Esta transconductancia con retroalimentación está incluida en el modelo de circuito equivalente del. ` 
amplificador. de retroalimentación, que se muestra en la figura 8.13(b). En este modelo, Ry es la 
resistencia de entrada con retroalimentación. Usando un análisis semejanté al de la sección 8.4, 
"podemos demostrar que 


R= R(1 +48 | (8.16) 


Esta relación es idéntica a la obtenida en el caso de retroalimentación serie-paralelo. Esto confirma 
nuestra anterior observación de que la relación entre Ry y R, es una función sólo del método de 
mezcla: La mezcla en serie, por lo tanto, siempre aumenta la resistencia de entrada. 

Para hallar la resistencia de salida Ry del amplificador de retroalimentación serie-serie de la 


figura 8.13(a), reducimos V, a cero y abrimos el circuito de salida para aplicar una corriente de 
prueba ],, como se muestra en la figura 8.14: 


Ry = (8.17) 


Six 


En este caso, V; = —V,=—Bl, = —BI,. Entonces, para el circuito de la figura 8.14, obtenemos 
V = (1, - AVR, = (1, + ABIDRo 
De donde 
Ry= (1 +4OR> (8.18) 


Esto es, en este caso, la retroalimentación negativa aumenta la resistencia de salida. Esto debe 
haberse esperado, puesto que la.retroalimentación negativa trata de hacer 7, constante a pesar de los - 
cambios en el voltaje de salida, lo cual significa una incrementada resistencia de salida. Este 
resultado también confirma nuestra anterior observación; la relación entre Ry R, es una función 

sólo del método de muestreo. Mientras que la toma de muestra de voltaje (paralelo) reduce la 
resistencia de salida, la toma de muestra de corriente (serie) la aumenta. 


Fig. 8.14 Medición de la resisten- 
cia de salida Roy del amplificador de 
retroalimentación serie-serie. 
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El caso práctico 


En la figura 8.15(a) se ilustra un diagrama de bloques para un amplificador práctico de retroalimen- 
tación serie-serie. Para tener capacidad para aplicar las ecuaciones de retroalimentación a este 
amplificador, tenemos que representarlo por la estructura ideal de la figura 8.13(a). Nuestro 
objetivo, por lo tanto, es idear un método sencillo para hallar 4 y 6. Observe la definición de la 
resistencia de entrada del amplificador Re y la resistencia de salida R. Es importante observar que 
éstas son diferentes de Ry y Roy que están dete. xinadas por las ecuaciones de retroalimentación. 
como veremos claramente en breve. 

El amplificador serie-serie de la figura 8.15(a) se dibuja de otra forma en la figura 8.15(b) con 
R, y R, mostradas más cerca del amplificador básico, y la red de retroalimentación de dos 
puertos representados” por sus parámetros z (apéndice B). Este conjunto de parámetros se ha 
seleccionado porque es el único que proporciona una representación de la red de retroalimentación 
con un circuito serie a la entrada y un circuito serie a la salida. Esto es obviamente conveniente en 
vista de las conexiones serie a la entrada y salida. La resistencia de entrada y salida con retroali- 
mentación, Ry Ro están indicadas en el diagrama. 

Como hemos hecho en el caso del amplificador serie-paralelo, supondremos que la transmisión 
hacia adelante a través de la red de retroalimentación es despreciable comparada con la que pasa 
por el amplificador básico, esto es, la condición 


|2, 1 )red de < |Z21Jamplificador 
retroalimentación básico 


se satisface. Entonces podemos hacer caso omiso de la fuente de voltaje z,,/, de la figura 8.15(b). 
Al hacer esto y dibujar de otra forma el circuito para incluir z,, y z,, con el amplificador básico, 
resulta el circuito de la figura 8.15(c). Ahora, si el amplificador básico es unilateral (o casi 
unilateral), se obtiene esta situación cuando 


IZvolamplificador << [Z12|red de 
básico retroalimentación 


entonces el circuito de la figura 8. eS ) es equivalente (o casi equivalente) al circuito ideal de la 
figura 8.13(a). 

Se deduce que el circuito A está compuesto del amplificador básico aumentado a la entrada 
con R, y zı y aumentado a la salida con R; y z72. Como Z1: y Zz son las impedancias que ven hacia 
los puertos 1 y 2, respectivamente, de la red de retroalimentación con el otro puerto en circuito - 
abierto, vemos que hallar los efectos de carga de la red de retroalimentación en el amplificador 
básico sigue la regla formulada en la sección 8.4. Esto es, vemos en un puerto de la red de 
retroalimentación mientras el otro puerto está en circuito abierto o en cortocircuito para destruir 
la retroalimentación (abierto en serie y corto en paralelo). 

De la figura 8.15(c ) vemos que £ es igual a z, de la red de retroalimentación, 


B=u=>| (8.19) 


Este resultado es intuitivamente interesante. Recordemos que en este caso la red de retroalimenta- 
ción toma una muestra de la corriente de salida [/, = /,] y produce un voltaje [V; = V} que está 
mezclado en serie con la fuente de entrada. De nueva cuenta, la conexión en serie a la entrada sugiere 
que £ se mide con el puerto 1 abierto. 
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(c) ` Circuito 8 


Fig. 8.15 Deducción del circuito A y el circuito 8 para amplificadores de retroalimentación serie-serie. (a) 
Un amplificador de retroalimentación serie-serie. (b) El circuito de (a) con la red de retroalimentación 
representada por sus parámetros z. (e) Otra forma de dibujar el circuito en (b) después de despreciar 2». 
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(a) El circuito A es 


Tr 
y la ganancia Á se define como A = ra 


1 


(b) £ se obtiene de 


Fig. 8.16 Búsqueda del circuito A y ff para el caso de mezcla en serie y toma de muestra de corriente 
(serie-serie). 7 


Resumen 


Para futura referencia presentamos en la figura 8.16 un resumen de las reglas para hallar A y 8 para 
un amplificador dado de retroalimentación serie-serie del tipo que se muestra en la figura 8.15(a). 
Nótese que R; es la resistencia de entrada del circuito A, y su resistencia de salida es R,, que se puede 
determinar al abrir el bucle de salida y ver entre Y e Y”. R, y R, se pueden usar en las ecuaciones 
(8.16) y (8.18) para determinar Ry Ra (véase la figura 8.15b). Las resistencias de entrada y salida 
del amplificador de retroalimentación se pueden hallar entonces al restar R, de Ry R, de Ry 


Ren = Ry- Rs 
Ren = Ry- Rı 


EJEMPLO 8.2 


Debido a que la retroalimentación negativa amplía el ancho de banda del amplificador, se le utili- 
za comúnmente en el diseño de amplificadores de banda ancha. Uno de estos amplificadores es el 
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MC1553. Parte del circuito del MC1553 se ilustra en la figura 8.17(a). El circuito que se muestra 
(denominado retroalimentación triple) está compuesto de tres etapas de ganancia con retroalimen- 
tación serie-serie producida por la red compuesta de Rg,, Rr y Rez. Suponga que el circuito de 
polarización, que no se muestra, hace /c, = 0.6 mA, Ze, = 1 mA e le; = 4 mA. Usando estos valores 
y suponiendo que h = 100 y r, = œ, encuentre la ganancia A de bucle abierto, el factor 8 de 
retroalimentación, la ganancia de bucle cerrado 4,= 1,/V,, la ganancia de voltaje V,/V., la resistencia 
de entrada Ra = Rs, y la resistencia de salida R,y(entre los nodos Y e Y”, como se indica). Ahora. si 
r, de Q; es 25 KQ, estime un valor aproximado de la resistencia'de salida R. : 


SOLUCIÓN 


Al utilizar las reglas de carga dadas en la figura 8.16, obtenemos el circuito A que se ilustra en la 
figura 8.17(b). Para hallar A = I/V; primero determinamos la ganancia de la primera etapa. Esto 
se puede escribir por inspección como 


1 


Va Z -a(Roil/r:2) 


y) rat [R/R + Rez)] 


Como Q, está polarizado a 0.6 mA, r., = 41.7 Q. El transistor O, está polarizado a 1 mA; entonces 
Tr2 = hil Zm = 100/40 = 2.5 KQ. Al sustituir estos valores junto con 0, = 0.99, Re, = 9 KQ, Rg, = 
100 Q, Rr = 640 Q y Rg, = 100 Q resulta f 


14 
— = -14.92 V/V 
y; 
A continuación determinamos la ganancia de la segunda etapa, que se puede escribir por inspección 
como (nótese que Vp = Va) 


£ 
77 8m Rollet Dire + (RelN(Re + ReD))} 
e os 
Al sustituir gm» = 40 mA/V, Ro = 5 KQ, he = 100, res = 25/4 = 6.25 Q, Re, = 100 Q, R= 640 Q y 
Reg, = 100 Q, resulta 


Vo 


YA = -131.2 V/V 


Finalmente, para la tercera etapa podemos escribir por inspección 


L = da = ET MEA 

Va Vn  ra+t(Rali(Rre+ Reg) 
R E S 
= 825+ 0007740) 06 mAN 


Al combinar las ganancias de las tres etapas resulta 
A= i = —14.92 x -131.2 x 10.6 x 107” 


4 


=20.7 A/V 
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El circuito para determinar el factor de retroalimentación 8 se muestra en la figura 8.17(c), de la 
cual encontramos 


Ms Ra 
O ea ea 
e 100 e 
A O 
La ganancia A,de bucle cerrado se puede encontrar de 
-b4 
AT 5 
a 20.7 A 
A ANN 
La ganancia de voltaje se encuentra de 
Vo _ -IRo 
E 


= -83.7 x 10° x 600 = -50.2 V/V 


La resistencia de entrada del amplificador de retroalimentación está dada por 
Ry= RC +A B) 


donde R, es la resistencia de entrada del circuito A. El valor de R, se puede hallar del circuito de la 
figura 8: 17(b) como sigue: 


Ri = (Ag + Dire + (Re//(Rr + Re2))) 
= 13.65 KQ 


Entonces, 
Ry = 13.65(1 + 20.5 x 11.9) = 3.34 MQ 


;¿ Para hallar la resistencia de salida R, del circuito A en la figura 8.17(b), abrimos el circuito 
entre Y e Y”. La resistencia que ve entre estos dos nodos se puede hallar que es 


R 
Ro= [Ra/l(Re + Red] + ro +A 


que, para los valores dados, produce R, = 143.9 Q. La resistencia de salida Ry del amplificador de 
retroalimentación se puede hallar ahora como 


Ry = Rol + Af) = 143.9(1 + 20.7 x 11.9) = 35.6 KQ 


Nótese que la retroalimentación estabiliza la corriente de emisor de Q3, y entonces la resistencia de 
salida que está determinada por la fórmula de retroalimentación es la resistencia del bucle del emisor ' 
(es decir, entre Y e Y”), que acabamos de encontrar, y no la resistencia que ve hacia el colector? de 
O;. Esto es porque la resistencia de salida r, de O, está en efecto fuera del bucle de retroalimentación. 


? Este importante punto fue llevado a la atención de los autores por Gordon Roberts (véase Roberts y Sedra, 1992). 
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Sin embargo, podemos usar el valor de R,,para obtener un valor aproximado para Ra. Para hacer 
esto, suponemos que el efecto de la retroalimentación es poner una resistencia Ry (35.6 KQ) en el 
emisor de (O), y hallar la resistencia de salida del circuito equivalente que se muestra en la figura 
8.17(d). Usando la ecuación (6.78), Ra se puede hallar como 


Rai =r 1 + gm(Ros!/r,3)] = 25[1 + 100(35.6//1)] = 2.5 MQ 


Entonces. la resistencia de salida del colector aumenta, pero no en (1 + 46). 


O A ATL 


Ejercicio 


” 8.6 Reconsidere el circuito de la figura 8.17(a), esta vez con el voltaje de salida tomado en el emisor de Q;. En este É 
$ caso, la retroalimentación se puede considerar ser del tipo de mezcla en serie de toma de muestra'de voltaje, pero nótese * 
¿ que la ganancia de bucle permanece sin cambio. Encuentre el valor de A = VIV; A I= Ves/V, y la resistencia de salida. 


kep. 1827 V/V; 7.4 V/V; 0.14 Q 


NAT 


s 
NN RETA A A A A OA TARA ENEN A 


8.6 AMPLIFICADORES CON RETROALIMENTACIÓN EN PARALELO-PARALELO 
Y PARALELO-SERIE 


En esta sección ampliaremos, sin prueba, el método de las secciones 8.4 y 8.5 a las dos topologías 
de retroalimentación restantes. 


La configuración en paralelo-paralelo 


En la figura 8.18 se ilustra la estructura ideal para un amplificador de retroalimentación en 
paralelo-paralelo. Aquí el circuito A tiene una resistencia de entrada R, una transresistencia A, y 


Circuito Á 


¡APA 
ON Circuito £ 


Fig. 8.18 Estructura ideal para el amplificador de retroalimentación paralelo-paralelo. 
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una resistencia de salida R,. El circuito 8 es una fuente de corriente controlada por voltaje, y 8 es una 
transconductancia. La ganancia A, de bucle cerrado está definida por 


Aj= Ko (8.20) 
s 
y está dada por 
Aj= ev 
La resistencia de entrada con retroalimentación está dada por 
Ry=> £ (8.21) 


donde observamos que la conexión en paralelo a la entrada resulta en una reducida resistencia de 
entrada. También nótese que la resistencia Ry es la resistencia vista por la fuente /,, e incluye 
cualquier resistencia de la fuente. 
La resistencia de salida con retroalimentación está dada por 


Ro 
1+40 


donde observamos que la conexión en paralelo a la salida resulta en una reducida resistencia de 
salida. Esta resistencia incluye cualquier resistencia de carga. 

Dado un amplificador práctico de retroalimentación en paralelo-paralelo con el diagrama de 
bloques de la figura 8.19, utilizamos el método dado en la figura 8.20 para obtener el circuito A y 
el circuito para determinar 8. Como en las secciones 8.4 y 8.5, el método de la figura 8.20 supone 
que el amplificador básico es casi unilateral y que la transmisión hacia adelante por la red de 
retroalimentación es tan pequeña que es despreciable. La primera suposición está justificada cuando 

“los parámetros y inversos del amplificador básico y de la red de retroalimentación satisfacen la 
condición 


Ry= (8.22) 


s 


LY ¡2lamplificador < D'12]red de 
básico retroalimentación . 


La segunda suposición está justificada cuando los parámetros y de avance satisfacen la condición 


Ly 2 1]red de < [yo ¡Jamplificador 
bási 


retroalimentación ásico 


Fig. 8.19 Diagrama de bloques para un amplificador de retroalimentación práctico en paralelo-paralelo. 
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ta) El circuito A es 


retroalimen- <—, 
: * tación -> 


Ri Ra 


y la ganancia A se define como A = — 


e 


tb) B se obtiene de 


Fig. 8.20 Búsqueda del circuito A y [ para el caso de mezcla en paralelo y toma de muestra de voltaje 
(paralelo-paralelo). 


(Para la definición de los parámetros y, consulte el apéndice B.)*Finalmente, observamos que una 
vez que se determinan Ry y Royusando las fórmulas de retroalimentación (ecuaciones (8.21 y 8.22), 
las resistencias de entrada y salida del amplificador en sí (véanse definiciones de la figura 8.19) se 
pueden obtener como 


EJEMPLO 8.3 


Deseamos analizar el circuito de la figura 8.21 (a) para determinar la ganancia de voltaje a pequeña 
i, señal V¿/V,, la resistencia de entrada R,,, y la resistencia de salida Ro: = Ry: El transistor tiene 8 = 
Zas 100. 
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+12 V +12 V 


+ Dig +0, 
(8+ Dia oi dia 


(d) (e) 
Fig. 8.21 Circuitos para el ejemplo 8.3. 


SOLUCIÓN 


Primero determinamos el punto de operación de cd del transistor. El análisis de cd está ilustrado en 
la figura 8.21(b), del cual podemos escribir 


12 - Y, 
A E= (B+ 1) + 0.07 


Ve = 0.7 + (Is + 0.07)47 = 3.99 + 4713 y 
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Estas dos ecuaciones se pueden resolver para obtener Is = 0.015 mA, Ic =1.5 mA y Vc = 4.7 V. 

Para realizar el análisis a pequeña señal, primero reconocemos que la retroalimentación es 
producida por R; que toma una muestra del voltaje de salida V, y lo retroalimenta una corriente que 
está mezclada con la corriente de la fuente. Entonces, es conveniente usar la representación de fuente 
de Norton, como se muestra en la figura 8.21(c). El circuito A se puede obtener fácilmente usando 
las reglas de la figura 8.20, y se muestra en la figura 8.21(d). Para el circuito 4 podemos escribir 
por inspección 


V, = IRIIRylr,) 
Vo = -EnV (RyIRe) 


Entonces 


+ 
o 


is —Em(Ril[ReXR Ry lr) 


x= 


= 358.7 KQ 
Las resistencias de entrada y salida del circuito A se pueden obtener de la figura 8.21(d) como 
R,=RylIRyHr,=1.4 KQ 
Ro = Rd IRy= 4.27 KQ 


El circuito para determinar la 8 se muestra en la figura 8.21 (e), del cual obtenemos 


Nótese que, como de costumbre, la dirección de referencia para /,se ha seleccionado de modo que 
1, se sustrae de /,. El resultante signo negativo de Bno debe causar problema, ya que A también es 
negativo, manteniendo positiva la ganancia Af8 del bucle, como debe ser para que la retroalimenta- 
ción sea negativa. 

Ahora podemos obtener 4, (para el circuito de la figura 8.21c) como 


jā V._ A 
17], 1+A8 

Vo 358.7 _ -358.7 _ 

L irora o TSR 
Para hallar la ganancia de voltaje V,/V, observamos que 

V, = IR; 
Entonces 
y, 
Lo Ha 16 VIV 


R; 
A 
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Entonces 


- . Esta es la resistencia vista por la fuente de corriente 7, en la figura 8.21(c). Para obtener la resistencia 
de entrada del amplificador de retroalimentación excluyendo R, (es decir, la resistencia pedida Ren) 
restamos 1/R, de 1/R,,e invertimos el resultado; entonces Ra = 165 Q. Finalmente, la resistencia Ry 
de salida del amplificador se evalúa usando 


“o = R -421 
RAZ TFAG T 


Una nota importante 


El método que hemos estado utilizando para el análisis de amplificadores de retroalimentación está 
basado en dos premisas (proposiciones anteriores): la mayor parte de la transmisión hacia adelan- 
te ocurre en el amplificador básico, y la mayor parte de la transmisión inversa (retroalimentación) 
ocurre en la red de retroalimentación. Para cada una de las tres topologías consideradas hasta aqui, 
estas dos suposiciones se expresaron matemáticamente como condiciones sobre las magnitudes 
relativas de los parámetros de dos puertos de avance e inversos del amplificador básico y la red de 
retroalimentación. Como el circuito considerado en el ejemplo 8.3 es sencillo, tenemos una buena 
oportunidad de verificar la validez de estas suposiciones. 

Una consulta a la figura 8.21(d) indica claramente que el amplificador básico es unilateral; 
entonces toda la transmisión inversa tiene lugar en la red de retroalimentación. El caso con 
transmisión hacia adelante, sin embargo, no está tan claro y debemos evaluar los parámetros y 
hacia adelante. Para el circuito A de la figura 8.21(d), ya, = Z». Para la red de retroalimentación se 
puede demostrar fácilmente que y», = —1/R; Entonces, para que nuestro método de análisis sea 
válido debemos tener gm > 1/R¡ Para los valores numéricos del ejemplo 8.3, gm = 60 mA/V y 
1/R,= 0.02 mA/V, indicando que esta suposición es más que justificada. Sin embargo, al diseñar 
amplificadores con retroalimentación, debe tenerse cuidado al seleccionar valores de componentes 
para asegurar que sean válidas las dos suposiciones básicas. 


La configuración en paralelo-serie 


En la figura 8.22 se ilustra la estructura ideal del amplificador de retroalimentación en paralelo-se- 
rie. Es un amplificador de corriente cuya ganancia con retroalimentación está definida como 


L A . ; 
A=>= : 

1 A (8.23) 

La resistencia de entrada con retroalimentación es la resistencia vista por la fuente de corriente J, y 
está dada por 

R 
y= —— 24 
dis 1+4 en 


De nueva cuenta observamos que la conexión en paralelo a la entrada reduce la resistencia de 
entrada. La resistencia de salida con retroalimentación es la resistencia vista al abrir el circuito 
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Circuito 4: 


Circuito 8 


Fig. 8.22 Estructura ideal para el amplificador de retroalimentación paralelo-serie. 


de salida, por ejemplo entre O y O”, y viendo entre los dos terminales así generados (es decir, entre 
O y O’). Esta resistencia, R, está dada por 


Ry=RA1+HAL) (8.25) 


donde observamos que el aumento en resistencia de salida se debe a la toma de muestra de corriente 
(en serie). 

Dado un amplificador práctico con retroalimentación en paralelo-serie, como el representado 
por el diagrama de bloques de la figura 8.23, seguimos el método dado enla figura 8.24 para obtener 
A y p. Aqui, otra vez, el método de análisis está basado en la suposición de que la mayor parte de 
la transmisión hacia adelante ocurre en el amplificador básico, 


l821/red de < 221 lamplificador 
retroalimentación básico 


y que la mayor parte de la transmisión inversa tiene lugar en la red de retroalimentación, 


. 


|g:2lamplificador K |g 12lred de 
ásico retroalimentación 


Fig. 8.23 Diagrama con bloques para un amplificador de retroalimentación práctico en paralelo-serie. 
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(a) El circuito A es 


Red de' 3 Red de 
rétroalimen- | ` retroalimen- 


> tación 


Ri 7 


I, 
y la ganancia A se define como A = T 


(b) £ se obtiene de 


Fig. 8.24 Búsqueda del circuito 4 y ĝ para el caso de mezcla en paralelo y toma de muestra de corriente 
(paralelo-serie). 


(Para la definición de los parámetros g consulte el apéndice B.) Finalmente, observamos que una 
vez que Ry y Rọ hayan sido determinados usando las ecuaciones de retroalimentación (ecuaciones 
*8,24 y 8.25), las resistencias de entrada y salida del amplificador mismo, Ri, Y Ron (figura 8.23), se 
* pueden encontrar como 


EJEMPLO 8.4 


En la figura 8.25 se ilustra un circuito de retroalimentación del tipo EE A Encuentre Lou Han» 
Ra Y Row- Suponga que los transistores tienen una 8 = 100 y V¿=75 V. 


SOLUCIÓN 


Comenzamos por determinar los puntos de operación de cd. A este respecto observamos que la señal 
de retroalimentación está capacitivamente acoplada, por lo que la retroalimentación no tiene efecto 


719. 


. 


Py 


(2) 


(9) 


(P) 


10, Y y Mg ey S iz 


(uọpenupuop) 928 "bt 
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en la polarización de cd. Si se desprecia el efecto de ‘By V, finitos del transistor, el análisis de cd 
continúa como sigue: 


Ve œ~ 1.57 -0.7 = 0.87 V 
E Ie =0.87/0.87 = 1 mA 
s Va =12-10x1=2V 
S Va =2-0.7=13V 
Im =1.3/3.4 =0.4 mA 
Va =12-0.4x8=8.8 V 


El circuito amplificador equivalente se muéstra en la figura 8.25(b), del cual observamos 
que la red de retroalimentación está compuesta de Rp y Ry. La red de retroalimentación toma una 
muestra de la corriente del emisor de O,, I., que es aproximadamente igual a la corriente J, del 

E colector. También observamos que la ganancia de corriente pedida, Dalen será ligeramente diferente 
+* dela ganancia de corriente de bucle cerrado 4; = IJl. 

+ en El circuito A se muestra en la figura 8.25(c), donde hemos obtenido los efectos de carga de la 
*** red de retroalimentación usando las reglas de la figura 8.24. Para el circuito A podemos escribir 


Va = [[RINRez + RO RelIr 41] 
Vor = -8m Vri ralRalllra + (8+ IRRA} 
r P Vaz 
Ar, Fat (Rell Rp) 


donde hemos despreciado el efecto de raz. Estas ecuaciones se pueden combinar para obtener la 
ganancia de corriente A de bucle abierto, 


A =E =-201.45 AJA 
y 


La resistencia de entrada R, está dada por 
Ri = R/NRg + RMBRallr. = 1.535 kQ 


La resistencia de salida R, es la que se encuentra viendo hacia el bucle de salida del circuito A entre 
los nodos Y e Y” (véase la figura 8.25c) con la excitación de entrada I; ajustada a cero. Si se desprecia 
el pequeño efecto de »,, se puede demostrar que 


Rolfo 
R= (RollR) + ra + T 
- = 2.69 KQ 
El circuito para determinar ĝ se muestra en la figura 8.25(d), del cual encontramos que 
A E A 
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Entonces, 
1+A48= 52.1 


La resistencia de entrada Ryestá dada por 


Rieu 
S Rrap SS 


La resistencia de entrada R;, pedida está dada por (véase la figura 8.25b). 


1 


= UR,- UR, T/R, = 2950 


Ria 


Como Ria ~ Rp se deduce de la figura 8.25(b) que In = 1. La ganancia de corriente Ayestá dada por 


Nótese que debido a que 48 > 1 la ganancia de bucle cerrado es aproximadamente igual a 1/8. 
Ahora, la ganancia de corriente pedida está dada por : ! 


Lona 8 Tou Ra L Ra y 


lL L RARSGL "RAR 


Entonces 
Lou Iin = -3.44 A/A 
La resistencia de salida R,yestá dada por | 
Ry= R1 + AP) = 140.1 KQ 


Una estimación de la solicitada resistencia de salida R,,, se puede obtener usando la técnica utilizada 
en el ejemplo 8.2, es decir, al considerar que el efecto de retroalimentación es poner una resisten- 
cia Ryen el emisor de Q, [véase la figura 8.25(e)]. Entonces, usando la ecuación (6.78), podemos 
escribir 


Rou = raÍl + Emral Ror) 


Sustituyendo, r => =187.5KQ, gm=16mA/V, rn=6.25KQ y Ry= 140.1 KQ, resulta 


MEN 

0.4 
Ron = 18.1 MQ 

Por lo tanto, mientras la retroalimentación negativa hace aumentar en forma considerable Rou, el 

aumento no es por el factor (1 + 4/5), simplemente porque la red de retroalimentación toma una 


muestra de la corriente de emisor y no la corriente de colector. Entonces, en efecto, la red de 
` retroalimentación “no sabe” de la existencia de r2- 
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Ejercicio 


8.7 Utilice el método de retroalimentación para hallar la ganancia de voltaje V/V,, la resistencia de entrada Ren, y la 

-resistencia de salida R, de la configuración inversora de op amp de la figura E8.7. Supongamos que el op amp tiene 
una ganancia de bucle abierto de 4 = 10%. Ra = 100 KQ, y ro = 1 KQ. (Sugerencia: la retroalimentación es del tipo de 
paralelo-paralelo.) 


Fig. E8.7 
Resp. -870 V/V; 150 Q; 92 Q 


Resumen de resultados 


En la tabla 8.1 aparece un resumen de las reglas y relaciones utilizadas en el análisis de los cuatro 
tipos de amplificadores de retroalimentación. 


8:7 DETERMINACIÓN DE LA GANANCIA DE BUCLE 


Ya hemos visto que la ganancia de bucle 4f es una cantidad muy importante que caracteriza un 
bucle de retroalimentación. Además, en las siguientes secciones se demostrará que 48 determina 
si el amplificador de retroalimentación es estable (opuesto a oscilatorio). En esta sección describi- 
remos un método alternativo para la determinación de la ganancia de bucle. 

Considere primero el amplificador de retroalimentación general que se ilustra en la figura 8.1. 
Supongamos que la fuente externa x, se ajusta a cero. Abra el bucle (o circuito) quitando la conexión 
de x, a la red de retroalimentación y aplique una señal de prueba x,. Vemos que la señal a la salida de 
la red de retroalimentación es x,= Bx,; la señal a la entrada del amplificador básico es x,=-—Bx,, y la 
señal a la salida del amplificador, donde el circuito se abrió, será x, = -4 x, Se deduce que 
la ganancia de bucle 48 está dada por el negativo de la razón de la señal retornada a la señal de 
prueba aplicada, es decir, 43 =-—x,/x,. También debe ser obvio que esto se aplica a cualquiera que 
sea el lugar donde se abra el 'circuito. , 

Al abrir el circuito de retroalimentación de un amplificador práctico, debemos asegurarnos que 
las condiciones que existían antes de abrir el circuito no cambian. Esto se logra terminando el 


723 


A e o mr rr 


i ug1oe) uọroe] 
uz 8 Ph. e. 

f Į ouand pə uo -U9UI!|80.1J91 -UDUI!LO.H9J 
618 ONIO əp P9J E] 3P 1 3P Pa1 e ap zZ 
8:'8 U D)USJAIOD L] oyand jo ouod ouand ja ouo 

(Db'8 gr Zn aa Tee Á afeyjoa un u9 Jauod [y u9 Jauod [y 
918 Į ouand uQIoe) UQIDE) 
a = [9 uə OJaIqe | -UIW E0124 -USUINEO1J91 
Erg : OJINDALO US əp P91 e] 9P [ əp P913P Z 
ET'8 əfeyoa [9 meje ` omand jəp omand ¡ap 

Ows ØF+1I)Z (YY + 1Z  Áamaəmos eun omp pa uqe [Y onna [9 aqe Jy. 

a uUQIoe] u0198) 
pv78 e de 

i Į oand pə uə -U3UN L011 -UQUI!BO1J91 
ETS l OJINIJIDOJIO9 UD əp pər | 9p 1 3P P3I erp Z 
TTS IUMO Lj jjey ound jo opos oyand jəp 

; o, IV +! 

(dre (gy +D% AR A 9JUATIO) BUY] uə uod [y OJO [9 aqe [Y 
1108 uQ198) . MQIOR) 

. [ oand ja ua -U3UN JLo -USUINLO1J94 
org O191Q8 ONMO əp P9J e] ap 1 3P Pas e ap z 

8'8 e afeoa Jo oyuend Jap oand ja oyo) 
gy +1 ( ; 

(e)r'g E (YY + 1z wey A afeyjoa un oyna jo qe [y uə 1u0d ¡y 

seln6y - $7 az u0198) epes e] y epenua e] y 
Jeynsuoo -uaueongas 
əp pa e ap z UQIDeJUaUeoNal 
oyand ¡e seoiide əp paJ ej ap 
‘g 1ej¡ey eled ebes əuənqo es 


T. 
U0UON 7 F o 
A 4 A 
UJUSAPY L a yl 4 
EA 
$, O: l 
LU A 
VWOMON Z 7 7 
TAAI 
UNUIADUY L 2i A a 
A A A 
əyuəny 
op 
euo y 


A A 


Y d y "xxx tx 


(e10u93SIS9ISUEJ) DP 
Jopeoyidwe) 


A T oya¡eed-oja¡e1eg 
(erouejonpuosuer j' 

Jopeorijd: e) 

YY 3119S-DLiwt; 
MON 10peoyi¡dure) 

ar 1 9119S-O|9JPJE Y 
(afeyoa ap 1opeoyidwe) 

A'A ojppeIed-ənag 


UO!9eJuaWIeoJJas 


ap 
30peoyiduy 


NOIOVIN3NIVOYL3Y 30 YOQVILNIdWV 30 SVIDOTOJOL OYIVNI SV] VEVA SINOIDV13Y 30 NINNSIY l'8 e1geL 


709 


724 


710 RETROALIMENTACIÓN 


circuito donde se abra con una impedancia igual a la vista antes que el circuito se abriera. Para ser 
especificos, considere el circuito conceptual de retroalimentación que se ilustra en la figura 8.26(a). 
Si abrimos el circuito en XX’ y aplicamos un voltaje de prueba Y, a los terminales así creados a la 
izquierda de XX”, los terminales a la derecha de XX” deben estar cargados con una impedancia Z, 
como se muestra en la figura 8.26(b). La impedancia Z, es igual a la previamente vista mirando a 
la izquierda de XX”, La ganancia de circuito 44 se determina entonces a partir de 


ma 
D 
v 
t 
SS 


V 
Toe = Y, 


© ap= 1 +) (d) 


L 
I= Ñ 


Fig. 8.26 Un circuito conceptual de retroalimentación se abre en XX’ y se aplica un voltaje de prueba Y. 
La impedancia Z, es igual a la previamente vista mirando a la izquierda de XX”. La ganancia de circuito 
AB = -V,/V,, donde V, es el voltaje retornado. Como alternativa, 4/6 se puede determinar al hallar la función 
de transferencia de circuito abierto Tos [como en (c)] y la función de transferencia en cortocircuito 7,, [como 
en (d)] y combinándolas como se indica. 
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Finalmente, debe observarse que en algunos casos puede ser conveniente determinar Af al aplicar 
una corriente de prueba /, y hallar la señal de corriente retornada /,. En este caso, Af = —1,/1,. 

Un método equivalente alternativo para determinar A£ (véase la obra de Rosenstark, 1986) que 
suele ser conveniente para utilizarse, en especial en simulaciones con el programa SPICE, es como 
sigue: al igual que antes, al circuito se abre en un punto conveniente. Entonces la función de 
transferencia de circuito abierto Tẹ se determina como se indica en la figura 8.26(c), y la función 
de transferencia de cortocircuito Tse se determina como se muestra en la figura 8.26(d). Estas dos 
funciones de transferencia se combinan entonces para obtener la ganancia de circuito A8 


. 1 1 
a= l zA z) 
Este método es particularmente útil cuando no sea fácil determinar la impedancia de terminación Z,. 
Para ilustrar el proceso de determinación de la ganancia de circuito, consideremos el circuito 
de retroalimentación que se ilustra en la figura 8.27(a). Este circuito (o bucle) de retroalimentación 
representa las configuraciones de op-amp inversora y no inversora. Usando un modelo sencillo 
de circuito equivalente para el op ámp obtenemos el circuito de la figura 8.27(b). Un examen de 
este circuito deja ver que un lugar conveniente para abrir el circuito está en los terminales de entrada 
al op amp. El circuito, abierto de esta forma, se muestra en la figura 8.27(c) con una señal de prueba 


Y, aplicada a los terminales del lado derecho y una resistencia Ry terminando los terminales del lado 
izquierdo. El voltaje retornado V, se encuentra por inspección como 


(RINRARINRa+RI]— [RUMRa+RI] _ Ra 


dá IRIAR>+R INR + RIA ro [(RINR a+ R)] + R, Rat R 


Esta ecuación se E usar directamente para hallar la ganancia de circuito L = 48 = —V//V, = 
-VV 

Como la ganancia de circuito L es generalmente una función de la frecuencia, es usual llamarla 
transmisión de bucle y denotarla por L(s) o L(jw). 


Equivalencia de circuitos desde el punto de vista de un circuito 
de retroalimentación 


Del estudio de teoría de circuitos sabemos que los polos de un circuito son independientes de la 
excitación externa. De hecho, los polos, o modos naturales (que es un nombre más apropiado), se 
determinan ajustando a cero la excitación externa. Se deduce que los polos de un amplificador de 
retroalimentación dependen sólo del circuito de retroalimentación. Esto se confirmará en una 
sección posterior, en donde mostramos que la ecuación característica (cuyas raíces son los polos) se 
determina por completo por la ganancia de circuito. Entonces, un circuito de retroalimentación dado 
se puede usar para generar varios circuitos que tengan los mismos polos pero diferentes ceros 
de transmisión. La ganancia de circuito cerrado y los ceros de transmisión dependen de cómo 
y dónde se inyecte la señal de entrada en el circuito. 

` Como ejemplo consideremos el circuito de retroalimentación de la figura 8.27(a). Este circuito 
se puede usar para generar el circuito op amp no inversor alimentando la señal de voltaje de entrada 
al terminal de R que está conectado a tierra, es decir, levantamos este terminal de tierra y lo 
conectamos a V,. Se puede usar el mismo circuito de retroalimentación para generar el circuito, op 
amp inversor alimentando la señal de voltaje de entrada al terminal de R, que está conectado a tierra, 
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(c) 


Fig. 8.27 Determinación de la ganancia de circuito del circuito de retroalimentación en (a). 


Es muy útil reconocer el hecho que dos o más circuitos son equivalentes, desde un punto de 
vista de circuito de retroalimentación, porque (como se demostrará en la sección 8.8) la estabilidad 
es una función del circuito. Entonces es necesario ejecutar un análisis de estabilidad sólo una vez 
para un circuito dado. 

En el capítulo 11 emplearemos el concepto de equivalencia de circuito en la síntesis de filtros 
activos. 


Ejercicios 


8.8 Considere el amplificador de retroalimentación cuyo circuito equivalente se muestra en la figura 8.25(b). Abra 
el circuito de retroalimentación a la entrada del transistor (O; esto es, aplique un voltaje de prueba Y, a la base de Q; 
y encuentre el voltaje retornado que aparece en los terminales de r..,. Entonces demuestre que la ganancia de circuito 
está dada (despreciando r, para simplificar el análisis) por: 


AB= 8m {roi Rotra + (hg + DIREMR/ + (RUBRO 


RelKBy+(RellRIra)) RJiRellr as 
Rez/R¿+ (RgllRIra1)) + rez (RIlRgllr a) + Ri 


ATIR 


A AA, 
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Usando los valores de componente del ejemplo 8.4, encuentre el valor de 4/6 y compárelo con el valor hallado en el 
ejemplo 8.4. 


Resp. 49.3 comparado con 52.1 


8.9 Encuentre el valor numérico de Af para el amplificador del ejercicio 8.7. 


< Resp. 6589 V/V 


8.8 EL PROBLEMA DE LA ESTABILIDAD 


En un amplificador de retroalimentación, como el representado por la estructura general de la figura 
8,1, la ganancia A de circuito abierto es en general una función de la frecuencia y debe ser más 
apropiadamente llamada función de transferencia de circuito abierto, A(s). Del mismo modo, en 
la mayor parte de este capítulo hemos estado suponiendo que la red de retroalimentación es resistiva 
y que el factor de retroalimentación 8 es constante, pero éste no siempre es el caso. Por lo tanto, 
supondremos que en el caso general la función de transferencia de retroalimentación es Xs). Se 
deduce que la función de transferencia de circuito cerrado 4,(s) está dada por ` 


- Als) 
A/(s)= TFAO (8.26) 


Para concentrar la atención en los-puntos centrales de nuestro estudio en esta sección, supondremos 

que el amplificador es de acoplamiento directo con ganancia A, constante de cd, y con polos y ceros 

ocurriendo en la banda de alta frecuencia. Del mismo modo, por ahora supongamos que a bajas 

frecuencias A(s) se reduce a un valor constante. Entonces, a bajas frecuencias, la ganancia de circuito 

A(s)JA(s) se convierte en una constante, que debe ser un número positivo; de otra forma, la 

retroalimentación no sería negativa. Surge la pregunta sobre qué pasa a frecuencias más altas. 
Para frecuencias físicas s = jw, la ecuación (8.26) se convierte en 


Al jw) 


Au) = TFAG) (8.27) 
Entonces la ganancia de circuito A(jw)£(jw) es un número complejo que puede ser representado por 
su magnitud y fase, 


= MAGIA 


Es la forma en la que la ganancia de circuito varía con la frecuencia la que determina la estabilidad 
o inestabilidad del amplificador de retroalimentación. Para evaluar este hecho, consideremos la 
frecuencia a la que el ángulo de fase d(w) es 180°. A esta frecuencia, wiso, la ganancia de circuito 
Alju Pw) será un número real con signo negativo. Así, a esta frecuencia, la retroalimentación será 
positiva. Si a w = go la magnitud de la ganancia de circuito es menor a la unidad, entonces de la 
ecuación (8.27) vemos que la ganancia Ay (jw) de circuito cerrado será mayor que.la ganancia a 
circuito abierto A(ju)), puesto que el denominador de la ecuación (3.27) será menor que la unidad. 
Con todo, el amplificador de retroalimentación será estable. 
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Por otra parte, si a la frecuencia wiso la magnitud de la ganancia de circuito es igual a la unidad, 
se deduce de la ecuación (8.27) que A, (jw) será infinita. Esto significa que el amplificador tendrá 
una salida para entrada cero; esto es, por definición, un oscilador. Para visualizar cómo es que este 
circuito de retroalimentación puede oscilar, considere el circuito general de la figura 8.1 con la 
entrada externa x, ajustada a cero. Cualquier perturbación en el circuito, por ejemplo el cierre del 
interruptor de la fuente de alimentación, va a generar una señal x,(1) en la entrada del amplificador. 
Esta señal de ruido suele contener una amplia gama de frecuencias y ahora nos concentraremos en 
el componente con frecuencia w= wo, es decir, la señal X; sen (wiso). Esta señal de entrada resultará 

- en una señal de retroalimentación dada por 


X= Aljur) bws; = X; 


Como X; se multiplica además por —1 en el bloque de verano a la entrada, vemos que la 
retroalimentación hace que la señal X, en la entrada del amplificador sea sostenida. Esto es, desde 
este punto en adelante, habrá señales senoidales a la entrada y salida de frecuencia iso. Entonces, 
se dice que el amplificador oscila a la frecuencia wiso. 

La pregunta ahora es: ¿qué pasa si a wısọ la magnitud de la ganancia del circuito es mayor a la 
unidad? Contestaremos esta pregunta, no en general, sino para la restringida pero importante clase 
de circuitos en que estamos interesados aquí. La respuesta, que no es obvia de la ecuación (8.27), 
es que el circuito va a oscilar y que las oscilaciones crecerán en amplitud hasta que alguna situación 
de no linealidad (que siempre está presente en alguna forma) reduce la magnitud de la ganancia del 
circuito a exactamente la unidad, en cuyo punto se obtendrán oscilaciones sostenidas. Este 
mecanismo para iniciar oscilaciones mediante el uso de retroalimentación positiva con una ganancia 
de circuito mayor a la unidad, y luego usando no linealidad para reducir la ganancia del circuito a 
la unidad a la amplitud deseada, se explorará en el diseño de osciladores senoidales en el capítulo 
12. Nuestro objetivo aquí es justamente lo contrario: ahora que sabemos cómo podrían ocurrir 
oscilaciones en un amplificador de retroalimentación negativa, deseamos hallar métodos para evitar 
que esto suceda. 


El diagrama de Nyquist 


El diagrama de Nyquist es un método formalizado para probar estabilidad con base en el análisis 
que acabamos de ver. Es simplemente un diagrama polar de ganancia de un circuito conla frecuencia 
utilizada como parámetro. En la figura 8.28 se ilustra este diagrama. Nótese que la distancia radial 
es|4/8] y el ángulo es el ángulo de fase ġ. El diagrama de línea continua es para frecuencias positivas. 
En vista de que la ganancia de circuito (y para el caso cualquier función de ganancia de una red 
física) tiene una magnitud que es una función par de la frecuencia y una fase que es una función 
impar de la frecuencia, el diagrama 4/8 para frecuencias negativas que se ilustra en la figura 8.28 
_ como línea interrumpida se puede dibujar como imagen espejo que pasa por el eje Re. 

, El diagrama de Nyquist corta el eje negativo real a la frecuencia wiso. Entonces, si esta 
«intersección ocurre a la izquierda del punto (—1, 0), sabemos que la magnitud de la ganancia de 
- circuito a esta frecuéncia es mayor a la unidad y el amplificador será inestable. Por otra parte, si la 
intersección ocurre a la derecha del punto (1, 0) el amplificador será estable. Se deduce que si el 
diagrama de Nyquist encierra al punto (1, 0) entonces el amplificador será inestable. Debemos 
mencionar que este enunciado es una versión simplificada del criterio de Nyquist, pero se aplica 
atodos los circuitos en que estamos interesados. Consulte el lector la obra de Haykin (1970) para ver 

toda la teoría que hay tras el método de Nyquist y para detalles de su aplicación. 
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w negativa 
y creciente 
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Fig. 8.28 Diagrama de Nyquist 
de un amplificador inestable. f 


w positiva 
y creciente 


ENTRAT A A A A A TTE 


Ejercicio 


8.10 Considere'un amplificador de retroalimentación para el que la función de transferencia de circuito abierto A(s) 


está dada por 
43 
E 10 
A. C PI 
sl 6) 


A Supongamos que el factor de retroalimentación ĝ es una constante independiente de la frecuencia. Encuentre la 
4 frecuencia 4rgo a la que el desfasamiento es 180%. Entonces, demuestre que el amplificador de retroalimentación será 


y estable si el factor de retroalimentación 2 es menor a un valor crítico B. e inestable si 8 > Br, y encuentre el valor 
2. de Bar. 
$ 


= 13 x 10° rad/s; Ba = 0.008 


Darei tiurii t pegi IA aa aa ia o ri Bo PAT A _ > AAA A E 


8.9 EFECTO DE LA RETROALIMENTACIÓN EN LOS POLOS DE UN AMPLIFICADOR 


La estabilidad y respuesta a frecuencia de un amplificador están determinados de manera directa 


por sus polos. Por lo tanto, investigaremos el efecto de la retroalimentación en los polos de un 
amplificador. 


Estabilidad y ubicación de polos 
Comenzaremos por considerar la relación entre estabilidad y ubicación de polos. Para que un 
amplificador o cualquier otro sistema sea estable, sus polos deben encontrarse en la mitad izquierda 


del plano s. Un par de polos conjugados complejos en el eje jw dan lugar a oscilaciones senoidales 
sostenidas. Los polos situados en la mitad derecha del plano s dan lugar a oscilaciones crecientes. 
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Para verificar el enunciado anterior, considere un amplificador con un par de polo en s = go 
+ jwp. Si este amplificador se somete a una perturbación, por ejemplo la ocasionada al cerrar el 
interruptor de la fuente de alimentación, su respuesta transitoria contendrá términos de la forma 


Ult) = e [ent + 24] = 2e% cos(w,t) 


Ésta es una señal senoidal con una envolvente e””. Ahora, si los polos están en la mitad izquierda 
del plano s, entonces oo será negativa y las oscilaciones decaerán exponencialmente hacia cero, 
como se muestra en la figura 8.29(a), indicando que el sistema es estable. Si, por otra parte, los 
polos están en el semiplano derecho, entonces o. será positiva y las oscilaciones crecerán exponen- 


cialmente (hasta que alguna no linealidad limite su crecimiento), como'se muestra en la figura . 


8.29(b). Finalmente, si los polos están en el eje jw, entonces go será cero y las oscilaciones serán 
sostenidas, como se muestra en la figura 8.29(c). 

Aun cuando el anterior análisis es en términos de polos complejos-conjugados, se puede 
demostrar que la existencia de cualesquier polos del semiplano derecho ocasionan inestabilidad. 


je 


x Plano s 


jw 


Plano $ 


(c) 


Fig. 8.29 Relación entre ubicación de polo y respuesta transitoria. 
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Polos del amplificador de retroalimentación 


De la función de transferencia de circuito cerrado de la ecuación (8.26), vemos que los polos del 
amplificador de retroalimentación son los ceros de 1 + A(s)£(s). Esto es, los polos del amplificador 
de retroalimentación se obtienen al resolver la ecuación 


1 + A(s)B(s) = 0 (8.29) 


que se denómina ecuación característica del circuito de retroalimentación. Por lo tanto, debe ser 
evidente que al aplicar retroalimentación a un amplificador se cambian sus polos. 
En lo que sigue, consideraremos cómo es que la retroalimentación afecta los polos de un 
«amplificador. Con este fin supondremos que el amplificador de circuito abierto tiene polos reales y 
"no ceros finitos (es decir, todos los ceros están en s = œ). Esto simplificará el análisis y hará posible 
que concentremos nuestra atención en los conceptos fundamentales de que se trata. También 
supondremos que el factor [8 de retroalimentación es independiente de la frecuencia. 


Amplificador con respuesta de un polo 


Considere primero el caso de un amplificador cuya función de transferencia de circuito abierto está 
caracterizada por un solo polo: 


Ao 
La función de transferencia de circuito cerrado está dada por 
Ao/(1 +A 
a A (8.31) 


1 +s/wp(1 + 4p) 


Entonces, la retroalimentación mueve el polo a lo largo del eje negativo real a una frecuencia wps 
Wwe =wkl+A0B) l (8.32) 


Este proceso está ilustrado en la figura 8.30(a). La figura 8.30(b) muestra los diagramas de Bode 
para |A] y |4}. Nótese que mientras que a bajas frecuencias la diferencia entre los dos diagramas es 
20 log(1 + 496), las dos curvas coinciden a altas frecuencias. Se puede demostrar que éste de hecho 
es el caso al aproximar la ecuación (8.31) para frecuencias w > wA(1 + 406): 


Azs == 


(8.33) 


Físicamente hablando, a estas altas frecuencias la ganancia del circuito es mucho menor a la unidad 
y la retroalimentación es ineficaz. 
En la figura 8.30(b) claramente se ilustra el hecho de que aplicar retroalimentación negativa a 

un amplificador amplía su ancho de banda a costa de una reducción en ganancia. Como el polo del 

amplificador de circuito cerrado nunca entra a la mitad derecha del plano s, el amplificador de un 

polo es estable para cualquier valor de 8. Entonces se dice que este amplificador es incondicional- 

mente estable. Este resultado, sin embargo, apenas sorprende ya que el atraso en fase asociado con 

una respuesta de un polo nunca puede ser mayor de 90°. Por lo tanto, la ganancia del circuito nunca 

alcanza el desfasamiento de 180° requerido para que la retroalimentación sea positiva. 
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dB 
20 log (1 + ApB) . 


e A! 
ES lda 


wp = wp(l + Aob) | wp . OF y (escala log) 


(a) : (b) 


Fig. 8.30 Efecto de retroalimentación en (a) la ubicación del polo, y (b) la respuesta en frecuencia de un 
amplificador que tiene una respuesta de un polo y circuito abierto. 


Ejercicio 
8.11 'Un.op amp, que tiene atenuación de un polo a 100 Hz y ganancia de 10° a baja frecuencia, se opera en un circuito 
de retroalimentación con = 0.01. ¿Cuál es el factor por el cual la retroalimentación.mueve al polo? ¿A qué frecuencia? 


Si £ se cambia a un valor que resulta en una ganancia de circuito cerrado de +1, ¿a qué frecuencia se desfasa el polo? 


Resp. 1001; 100.1 kHz; 10 MHz 
Amplificador con respuesta de dos polos 


Considere a continuación un amplificador cuya función de transferencia de circuito abierto se 
caracteriza por dos polos en el eje real:. 


2 Ao 
a) (1 +s/wp (l + s/wp) (834) 
En este caso, los polos de circuito cerrado se obtienen de 1 + A(s)8 = 0, que lleva a 
S + s(wp + wpm) + (1 + A0B)wpiwpa = 0 (8.35) 


Entonces los polos de circuito cerrado están dados por 
s == Lwp1 + wm) +5 Mp +w) 4(1 + AoB)weWwp (8.36) 


De esta ecuación vemos que a medida que la ganancia 4,8 del circuito aumenta desde cero, los 
polos se juntan más. Entonces se alcanza un valor de ganancia de circuito a la que los polos coin- 
ciden. Si la ganancia del circuito aumenta más, los polos se hacen conjugados complejos y se 
mueven a lo largo de una recta vertical. En la figura 3.31 se ilustra el lugar geométrico de los polos 
para ganancia creciente de circuito. Esta gráfica se denomina diagrama de raiz y lugar geométrico, 
donde la “raiz” se refiere al hecho de que los polos son las raíces de la ecuación característica. 
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wp; tT wp 
3 Fig. 8.31 Diagrama de lugar geo- 
métrico y raíz para un amplificador 
_deretroalimentación cuya función de 
transferencia de circuito abierto tiene 
dos polos reales. 


Plano $ 


Del diagrama de raíz y lugar geométrico de la figura 8.31 vemos que este amplificador de 
- retroalimentación también es incondicionalmente estable. De nueva cuenta, este resultado no debe 
ser sorpresa; el máximo desfasamiento de A(s) en este caso es 180° (90? por polo), pero este valor se 
alcanza en w = o. Por lo tanto, no hay frecuencia finita a la cual el desfasamiento alcance 180°. 

Otra observación por hacer en el diagrama de raíz y lugar geométrico de la figura 8.31 es que 
el amplificador de circuito abierto pudiera tener un polo dominante, pero éste no es necesariamen- 
te el caso para el amplificador de circuito cerrado. Por supuesto que la respuesta del amplificador 
de circuito cerrado siempre puede ser trazada una vez que se encuentren los polos con la ecuación 
(8.36). Como es el caso generalmente con respuestas de segundo orden, la respuesta de circuito 
cerrado puede mostrar un pico (véase el capítulo 11). Para ser más específicos, la ecuación 
característica de una red de segundo orden se puede escribir en la forma estándar 


s + + =0 (8.37) 


donde wo recibe el nombre de frecuencia de polo y Q es el factor de polo Q. Los polos 
son complejos si O es mayor de 0.5. Una interpretación geométrica para wo y Q de un par de 
polos complejos conjugados se da en la figura 8.32, de la cual observamos que ws es la distancia 
radial de los n poeg y que Q indica la distancia de los polos desde el eje jw. Los polos en el eje jw . 
tienen O = 


Fig. 8.32 Definición de wo y 
Q de un par de polos complejos 
conjugados. 
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—12 dB/octava 


Respuesta normalizada en magnitud (dB) 


w (escala log) 


Fig. 8.33 Respuesta normalizada en magnitud de un amplificador de retroalimentación de dos polos para 
varios valores de O. Nótese que Q está determinada por la ganancia de circuito de acuerdo con la ecuación 
(8.38). 


Al comparar las ecuaciones (8.35) y (8.37) obtenemos el factor Q para los polos del amplifi- 
cador de retroalimentación como 


VA + AG)wpriwp 


Wp + wpm 


Q= 


Del estudio de respuestas de red de segundo orden del capitulo 11, se verá que la respuesta del 
amplificador de retroalimentación bajo consideración no muestra compensación para O < 0.707. El 
caso de frontera correspondiente a Q = 0.707 (polos a ángulos de 45°) resulta en la respuesta plana 
máxima. En la figura 8.33 se ilustran varias posibles respuestas obtenidas para varios valores de Q 
(o, de modo correspondiente, varios valores de 406). 


. Ejercicio 


8.12 Un amplificador con una ganancia de baja frecuencia de 100 y polos a 10* y 10% rad/s se incorpora en un circuito 
de retroalimentación negativa con factor de retroalimentación 3. ¿Para qué valor de 8 coinciden los polos del 
amplificador de circuito cerrado? ¿Cuál es el Q correspondiente del sistema resultante de segundo orden? ¿Para qué 
valor de f se alcanza una respuesta plana máxima? ¿Cuál es la ganancia de circuito cerrado a baja frecuencia en el caso 
del plano máximo? 


Resp. 0:245; 0.5; 0.5; 1.96 V/V 


EJEMPLO 8.5 


Como ilustración de algunas de las ideas que acabamos de exponer, consideremos el circuito de 
retroalimentación positivo que se ilustra en la figura 8.34(a). Encuentre la transmisión de circuito L(s) 
y la ecuación característica. Dibuje un diagrama de raíz y lugar geométrico para K variable, encuentre 
el valor de Ķ que resulte en una respuesta plana máxima, y el valor de K que haga que el circuito oscile, 
Suponga que el amplificador tiene infinita impedancia de entrada y cero impedancia de salida. 


(8.38) 
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(a) (b) 


mk. 
€ 
——» 
O» 
mon 
gu 


. : (c) 
Fig. 8.34 Circuitos y gráfica para el ejemplo 8.5. 


SOLUCIÓN 


Para obtener la transmisión de circuito ponemos en cortocircuito la fuente de señal y abrimos el circuito 
a la entrada del amplificador. Entonces aplicamos un voltaje de prueba Y, y encontramos el voltaje Y, 
retomado, como se indica en la figura 8.34(b). La transmisión de circuito Z(s) = A(s)£(s) está dada por 


Ls) = -= =-KT(s) ; ` (8.39) 
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en donde 7(s) es la función de transferencia de la red RC de dos puertos que se muestra dentro de 
la caja de líneas interrumpidas de la figura 8.34(b): 


s(1/CR) 


y, 
=== 4 
TO =y TESEI + AICR? (390) 
Entonces 
=s(K/ICR) 
Lo) = GIRE MICRA an) 
La ecuación característica es 
1+1(s)=0 (8.42) 
esto es, 
2 
A A K- 
à «la ER" 
3-K (1Y 
2 = — = 
ro Ai 0 l (8.43) 


Al comparar esta ecuación en la forma estándar con la ecuación característica de segundo orden 
(ecuación 8.37) vemos que la frecuencia del polo wù está dada por 


1 
w= Er (3.44) 
y el factor Q es 
-l ` 
Q= E (8.45) 


Por lo tanto, para K = 0 los polos tienen O = z y están por ello ubicados en el eje real negativo. A 
medida que X se aumenta, los polos se acercan más y finalmente coinciden (Q = 0.5, K = 1). Un 
mayor aumento en X resulta en que los polos se hacen complejos y conjugados. El lugar geométrico 
de la raíz es entonces un círculo porque la distancia radial w permanece constante (ecuación 8.44) 
independiente del valor de K. 

La respuesta plana máxima se obtiene cuando O = 0.707, que resulta cuando K = 1.536. En 
este caso los polos están a ángulos de 45°, como se indica en la figura 8.34(c). Los polos cruzan el 
eje jur hacia la mitad derecha del plano s al valor de K que resulta en Q = œ, es decir, K= 3. Entonces 
para K > 3 este circuito se hace inestable. Esto pudiera contradecir nuestra anterior conclusión de 
que el amplificador de retroalimentación con una respuesta de segundo orden es incondicionalmente 
inestable. Nótese, sin embargo, que el circuito en este ejemplo es bastante diferente del amplificador 
de retroalimentación negativa que hemos estado estudiando. Aquí tenemos un amplificador con una 
ganancia positiva Ky una red de retroalimentación cuya función de transferencia T(s) es dependiente 
de la frecuencia. Esta retroalimentación de hecho es positiva, y el circuito oscilará a la frecuencia 
para la cual la fase de T(jw) es cero. 
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El ejemplo 8.5 ilustra el uso de retroalimentación (retroalimentación positiva en este caso) para 
mover los polos de una red RC desde sus ubicaciones del eje-real negativo a lugares complejos 
conjugados. Se puede realizar la misma tarea usando retroalimentación negativa, como lo demuestra 
el diagrama del lugar geométrico de la raíz de la figura 8.31. El proceso de control de polo es la 
esencia del diseño de filtro activo, como se estudiará en el capítulo 11. 


Amplificadores con tres o más polos 


En la figura 8.35 se ilustra el diagrama del lugar geométrico de la raíz para un amplificador de 
retroalimentación cuya respuesta de circuito abierto está caracterizada por tres polos. Como se 
indica, aumentar la ganancia del circuito desde cero hace mover el polo de más alta frecuencia hacia 
fuera, mientras que los otros dos polos se acercan más. A medida que Aoß crece más, los dos polos 
se hacen coincidentes y entonces se hacen complejos y conjugados. Existe un valor de 498 al cual 
este par de polos complejos conjugados entra en la mitad derecha del plano s, ocasionando así que 
el amplificador se haga inestable. 

Este resultado no es enteramente inesperado, ya que un amplificador con tres polos tiene un 
desfasamiento que llega a -270* a medida que w se aproxima al co, Entonces, existe una frecuencia 
finita wiso a la cual la ganancia del circuito tiene un desfasamiento de 180°. 

Del diagrama del lugar geométrico de raíz de la figura 8.35 observamos que siempre se puede 
mantener la estabilidad de un amplificador si la ganancia Ap8 del circuito se conserva más pequeña 
que el valor correspondiente a los polos que entran al semiplano derecho. En términos del diagrama 
de Nyquist, el valor crítico de Ao es aquel para el cual el diagrama pasa por el punto (—1, 0). Si se 
reduce Ap8 debajo de este valor, el diagrama de Nyquist se contrae y por lo tanto corta el eje real 
negativo a la derecha del punto (—1, 0), indicando operación estable del amplificador. Por otra parte, 
si se aumenta A/f3 arriba del valor crítico, el diagrama de Nyquist se expande y rodea el punto El 0) 
e indica operación inestable. 

Para una ganancia dada de circuito abierto, las anteriores conclusiones se pueden expresar en 
términos del factor [3 de retroalimentación, esto es, existe un valor máximo para 6 arriba del cual el 
amplificador de retroalimentación se hace inestable. Altemativamente, podemos expresar que existe un 
valor mínimo para la ganancia Ap de circuito cerrado debajo del cual el amplificador se hace inestable. 


Fig. 8.35 Diagrama de raíz y 
lugar geométrico para un ampli- 
ficador con tres polos. Las fle- 
chas indican el movimiento del 
polo a medida que AoÚ aumenta. 


Plano $ 
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Ejortié ela 


8.13 Considere un amplificador de retroalimentación para el cual la función de transferencia de circuito abierto A(s) E 


A O A RR A A EEES AE 


Para obtener valores más bajos de ganancia de circuito cerrado es necesario, por lo tanto, alterar la 
función de transferencia del circuito Z(s). Este proceso se conoce como compensación de frecuencia. 
Estudiaremos la teoría y técnicas de compensación de frecuencia en la sección 8.11. 

.Antes de salir de.:esta sección señalaremos que la construcción del diagrama del lugar 
geométrico de a raiz, para amplificadores que tienen tres o más polos y polos finitos, es un proceso 
complicado para el cual existe un procedimiento sistemático. Este proceso no se presenta aquí y el 
lector interesado debe consultar la obra de Haykin (1970). Aun cuando el diagrama del lugar 
geométrico de raíz proporciona un considerable conocimiento al diseñador del amplificador, de 


. manera eficaz se pueden utilizar otras técnicas más sencillas basadas en los diagramas de Bode, 
- como se explicará en la sección 8. 10. 


está dada por 


10. Y? ` 
ao- : 


¿ * Supongamos que el factor de retroalimentación 6 es independiente de la frecuencia. Encuentre los polos de circuito A 


cerrado como funciones de f3, y demuestre que el lugar geométrico de raiz es el de la figura E8.13. También encuentre $ 


el valor de 5 al cual el amplificador se hace inestable. (Nora: Éste es el mismo amplificador que se consideró en el l 
ejercicio 8.10.) ` 


plano s (normalizado. 


PS a 10% rad/s) 


Fig. E8.13 E 


PLY paa tas 


Resp. Véase la figura E8.13; Brica = 0.008 a 
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8.10 ESTUDIO DE ESTABILIDAD USANDO DIAGRAMAS DE BODE 
Márgenes de ganancia y fase 


De las secciones 8.8 y 8.9 sabemos que se puede determinar si el amplificador de retroalimentación 
es o no estable si se examina la ganancia de circuito A8 como función de la frecuencia. Uno de los 
medios más sencillos y eficaces para hacer esto es por medio del uso de un diagrama de Bode para 
AG, como el que se muestra en la figura 8.36. (Nótese que como la fase se aproxima-a —360", la red 
examinada es de cuarto orden.) El amplificador de retroalimentación cuya ganancia de circuito se 
traza en la figura 8.36 será estable, ya que a la frecuencia de desfasamiento de 180°, wyso, la magnitud 
"de la ganancia del circuito es menor a la unidad (dB negativo). La diferencia entre el valor de 148] 
a wiso y la unidad, llamada margen de ganancia, suele expresarse en dB. El margen de ganancia 
representa la cantidad en la que la ganancia del circuito se puede aumentar mientras se mantiene : 
la estabilidad. Los amplificadores de retroalimentación suelen diseñarse para tener suficiente mar- 
gen de ganancia para tomar en cuenta los inevitables cambios en ganancia ee circuito con la 
temperatura, tiempo, etcétera. 

Otra forma de investigar la estabilidad y expresar su grado es examinar el diagrama de Bode 
a la frecuencia para la cual |A] = 1, que es el punto al que el diagrama de magnitud cruza la línea 
de 0 dB. Si a esta frecuencia el ángulo de fase es menor (en magnitud) a 180°, entonces el 
amplificador es estable. Ésta es la situación ilustrada en la figura 8.36. La diferencia entre el ángulo 
de fase a esta frecuencia y 180° se denomina margen de fase. Por otra parte, si a la frecuencia de 
magnitud unitaria de ganancia de circuito, el atraso de fase es de más de 180°, el amplificador será 
inestable. 


Ejercicio 


8.14 Considere un op amp que tiene una respuesta de un polo a circuito abierto con £o = 107 y fp=10Hz. Supongamos 
que el op amp es ideal de otra forma (impedancia infinita de entrada, impedancia cero de salida, etcétera). Si este 
amplificador se conecta en la configuración no inversora con una ganancia nominal de 100 a circuito cerrado a baja 
frecuencia, encuentre la frecuencia a la que |4 A= = 1. También encuentre el margen de fase. 


Resp. 10% Hz; 90° 


Efecto del margen de fase en respuesta a circuito cerrado 


Los amplificadores de retroalimentación están normalmente diseñados con un margen de fese de 
por lo menos 45°. La cantidad de margen de fase tiene un profundo efecto sobre la forma de la 
respuesta de la magnitud de circuito cerrado. Para ver esta relación, considere un amplificador de 
retroalimentación con una gran ganancia de circuito a baja frecuencia, 498 >> 1. Se deduce que 
la ganancia a circuito cerrado a bajas frecuencias es aproximadamente 1/8. Si por w, se denota la 
frecuencia a la que la magnitud de la ganancia del circuito es unitaria, tenemos (vea la figura 8.36) 


A(w)yB=1xe”" (8.46) 
donde l 


8 = 180° — margen de fase (8.47) 
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|AB| dB 


Margen de ganancia 


w (escala log) 


Fig. 8.36 Diagrama de Bode para la 
ganancia de circuito 48 ilustrando las 
definiciones de los márgenes de ganan- 


a 0 cia y fase. 
Ñ x w (escala log) 

Y —90° 

S . 

gq  —180* 

2 

& —270° Margen de fase 
«< d 


A w, la ganancia de circuito cerrado es 


SES Á(jw) 
MUT Agw 
Al sustituir de la ecuación (8.46) resulta 
(UB) 


ADE 
Entonces la magnitud de la ganancia a w es 


1/8 


|1 +e”) 


|4; Gw) = (8.48) 


Para un margen de fase de 45°, 0 = 135°; y obtenemos 


Ma =1.3 5 


Esto es, la ganancia se compensa en un factor de 1.3 arriba del valor de baja frecuencia de 1/2. Esta 
compensación aumenta a medida que se reduce el margen de fase, llegando finalmente al ee cuando 
el margen de fase es cero. Cero margen de fase, por supuesto, implica que el amplificador puede 
sostener oscilaciones [polos en el eje jw; el diagrama de Nyquist pasa por (—1, 0)]. 
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Ejercicio 


+ 8.15 Encuentre la ganancia de circuito cerrado a w en relación con la ganancia de baja frecuencia cuando el margen 
¡ de fase es 30%, 60° y 90°. 


Resp. 1.93; 1; 0.707 


RI E A A A A A TA AR EA TE SR A 


Un método alterno 


„La investigación de la estabilidad al construir diagramas de Bode para obtener la ganancia de 
circuito 4f puede ser un proceso tedioso y lento, en especial si tenemos que investigar la estabilidad 
de un amplificador dado para varias redes de retroalimentación. Un método alterno, que es mucho 
más sencillo, consiste en construir un diagrama de Bode sólo para la ganancia de circuito abierto 
A(¡w). Si se supone que por ahora 8 es independiente de la frecuencia, podemos trazar la gráfica de 
20 log(1/8) como una recta horizontal sobre el mismo plano empleado para 20 loglál. La diferencia 
entre las dos curvas será 


20 loglA(¡w)| — 20 log - = 20 logl44 (8.49) 


que es la ganancia de circuito expresada en dB. Por lo tanto, podemos estudiar la estabilidad al 
examinar la diferencia entre las dos gráficas. Si deseamos evaluar la estabilidad para un factor de 
retroalimentación diferente, simplémente trazamos otra recta horizontal al nivel de 20 log(1/6). 
Para ilustrar, considere un amplificador cuya función de transferencia de circuito abierto está 
caracterizada por tres polos. Para mayor sencillez supongamos que los tres polos están ampliamente 
separados, por ejemplo a 0.1, 1 y 10 MHz, como sé muestra en la figura 8.37. Nótese que debido a 
que los polos están muy separados, la fase es aproximadamente —45° a la frecuencia del primer 
polo, —135° a la segunda y —225° a la tercera. La frecuencia a la cual la fase de A(jw) es —180° se 
encuentra en el segmento de —40 dB/década, como se indica en la figura 8.37. 
' La ganancia de circuito abierto de este amplificador se puede expresar como 


10* 
“a +10 + jf0 +10) 


de la que |4] se puede determinar fácilmente para cualquier frecuencia f (en Hz), y la fase se e puede 
obtener como 


(8.50) 


$ = —[tan”(710%) + tan”'(,710% + tan'(110”)] (8.51) 


Las gráficas de magnitud y fase que se muestran en la figura 8.37 se obtienen usando el método para 
construir diagramas de Bode (sección 7.1). Estas gráficas producen valores aproximados para pa- 
rámetros importantes del amplificador, valores más exactos se pueden obtener con las ecuaciones 
(8.50) y (8.51). Por ejemplo, la frecuencia fiso a la cual el ángulo de fase es 180° se puede hallar 
de la figura 8.37 que es aproximadamente 3.2 x 10% Hz. Usando este- valor como punto de partida, 
se puede hallar un valor más exacto por prueba y error usando la ecuación (8.51). El resultado es 
fiso = 3.34 x 10% Hz. A esta frecuencia, la ecuación (8.50) da una magnitud de ganancia de 58.2 dB, 
que es razonablemente cercana al valor aproximado de 60 dB dado por la figura 8.37. 
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—20 dB/década 


(a) 


20 log 1/8 = 
85 dB (estable) 


es —40 dB/década 
2 . 
20 log 1/8 = (b) 
. 50 dB (inestable) 


Pa —60 dB/década 


Fig. 8.37 Análisis de estabilidad usando diagrama de Bode de |4]. 


Considere a continuación la recta marcada como (a) en la figura 8.37. Esta recta representa un 
factor de retroalimentación para el cual 20 log(1/8) = 85 dB, que corresponde a 8 = 5.623 x 10” y 
una ganancia de circuito cerrado de 83.6 dB. Como la ganancia de circuito es la diferencia entre la 
curva [4] y la recta 1/8, el punto de intersección X, corresponde a la frecuencia a la que |48 = 1. 
Usando las gráficas de la figura 8.37, esta frecuencia se puede hallar que es aproximadamente 
5.6 x 10% Hz. Un valor más exacto de 4.936 x 10% se puede obtener si se usan las ecuaciones 
de función de transferencia. A esta frecuencia el ángulo de fase es aproximadamente —108°. Por 
esto el amplificador de circuito cerrado, para el cual 20 log(1/8) = 85 dB, será estable con un margen 
de fase de 72”. El margen de ganancia se puede obtener con facilidad de la figura 8.37; es 25 dB. 

A continuación, supongamos que se desea utilizar este amplificador para obtener una ganancia 
de circuito cerrado de 50 dB de valor nominal. Como 4, = 100 dB, vemos que 408 > 1 y 20 log(403) 
= 50 dB, resultando en 20 log(1/6) = 50 dB. Para ver si este amplificador de circuito cerrado es 
estable o no, trazamos la línea (b) de la figura 8.37 con una altura de 50 dB. Esta línea corta la curva 
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de ganancia de circuito abierto en el punto Xz, donde la fase correspondiente es mayor de 180°. Así, 
el amplificador de circuito cerrado con ganancia de 50 dB será inestable. 

De hecho, de la figura 8.37 se puede ver con facilidad que el valor mínimo de 20 log(1/8) que 
se puede usar es 60 dB, siendo estable el ámplificador resultante. En otras palabras, el valor mínimo 
de ganancia estable de circuito cerrado obtenido con este amplificador es aproximadamente 60 dB. 
pero a este valor de ganancia el amplificador puede oscilar porque no queda margen para compensar 
posibles cambios en ganancia. 

Como el punto de 180° de fase siempre ocurre en el segmento de —40 dB/década del diagrama 
de Bode para |4|, una regla práctica para garantizar estabilidad es como sigue: el amplificador de 

y circuito cerrado será estable si la línea de 20 log(1/8) corta la curva de 20 log|4| en un punto en el 

. segmento de -20 dB/década. Si se sigue esta regla se garantiza que se obtiene un margen de fase 
de por lo menos 45°. Para el ejemplo de la figura 8.37, la regla implica que el máximo valor de 8 
es 107*, que corresponde a una ganancia de circuito cerrado de aproximadamente 80 dB. 

La anterior regla práctica se puede generalizar para el caso en que ĝ es una función de 
la frecuencia. La regla general expresa que en la intersección de 20 log[1/ 186431] y 20 logl4Gw)| la 
diferencia de pendientes (llamada velocidad de aproximación) no debe exceder de 20 dB/década. 


A 


Ejercicio 


8.16 Considere un op amp cuya ganancia de circuito abierto es idéntica al de la figura 8.37. Suponga que el op amp 
es ideal de otra manera. Supongamos que el op amp está conectado como diferenciador. Utilice la anterior regla práctica 
para demostrar que, para operación estable, la constante de tiempo del diferenciador debe ser mayor de 159 ms. 
(Sugerencia: Recuerde que para un diferenciador, el diagrama de Bode para 1//£(w)| tiene una pendiente de +20 
dB/década y corta la línea de 0 dB en 1/7, donde 7 es la constante de tiempo del diferenciador.) 


8.11 COMPENSACIÓN DE FRECUENCIA 


En esta sección, analizaremos métodos para modificar la función de transferencia de circuito abierto 
A(s) de un amplificador que tiene tres o más polos, de modo que el amplificador de circuito cerrado 
sea estable para cualquier valor deseado de ganancia de circuito cerrado. 


Teoría 


El método más sencillo de compensación de frecuencia consiste en introducir un nuevo polo en la 
función A(s) a una frecuencia suficientemente baja, fp, tal que la ganancia modificada de circuito 
abierto, A'(s), corta la curva de 20 log(1//P4]) con una diferencia de pendiente de 20 dB/década. Como 
ejemplo, supongamos que se requiere compensar el amplificador cuya A(s) se muestra en la figura 
8.38, tal que amplificadores de circuito cerrado con f de hasta 10”? (es decir, ganancias de circuito 
cerrado muy bajas, aproximadamente de 40 dB) son estables. Primero, dibujamos una recta 
horizontal al nivel de 40 dB para representar 20 log(1/f), como se muestra en la figura 8.38. 
Entonces localizamos el punto Y sobre esta recta a la frecuencia del primer polo, f»,. De Y dibujamos 
una línea con pendiente de -20 dB/década y determinamos el punto al cual esta línea corta la línea 
de ganancia de cd; punto Y”. Este último punto da la frecuencia fp del nuevo polo que tiene que ser 
introducido en la función de transferencia de circuito abierto. 
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20 log 1/8 = 40 dB 


—60 dB/década 


Fig. 8.38 Compensación de frecuencia para = 10%. La respuesta marcada 4’ se obtiene al introducir un 
polo adicional a fp. La respuesta A” se obtiene al mover el ¿<*!o original de baja frecuencia a fp. 


La respuesta compensada de circuito abierto A'(s) está indicada en la figura 8.38. Tiene 
cuatro polos: en fo, fpi, fra Y Jes- Entonces |4”] empieza a atenuarse con una pendiente de -20 
dB/década a fp. A fpı la pendiente cambia a —40 dB/década, a fp, cambia a -60 dB/década, y así 
sucesivamente. Como la línea de 20 log/(1/B) corta la curva de 20 log|4”] en el punto Y sobre 
el segmento de -20 dB/década, el amplificador de circuito cerrado con este valor de 2 (o valores 
menores) será estable. 

Una grave desventaja de este método de compensación es que a la mayor parte de las 
frecuencias la ganancia de circuito abierto se ha reducido de manera drástica. Esto significa 
que, a la mayor parte de las frecuencias, la cantidad de retroalimentación disponible será 
pequeña. Como todas las ventajas de retroalimentación negativa son directamente proporcio- 
nales a la cantidad de retroalimentación, la operación del amplificador compensado se ha 
deteriorado. 

` Un cuidadoso examen de la figura 8.38 muestra que la razón por la que la ganancia A'(s) 
es baja es el polo en fp,. Si de algún modo podemos eliminar este polo, entonces (en lugar de 
localizar el punto Y, dibujar YY”, etcétera) ahora podemos comenzar desde el punto Z (a la 
frecuencia del segundo polo) y trazar la línea ZZ’. Esto resultaría en la curva de circuito abierto 
A"(s), que muestra ganancia considerablemente más alta que A(s). 
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Aun cuando no es posible eliminar el polo a fpı, en general es posible desplazar ese polo de 
J= fa a f= fo. Esto hace al polo dominante y elimina la necesidad de introducir otro polo de más 
baja frecuencia, como se explica a continuación. 


Implementación 


Ahora dirigimos el tema de poner en práctica el esquema de compensación de frecuencia antes 
estudiado. El circuito amplificador normalmente consta de varias etapas de ganancia en cascada, 
con cada etapa siendo responsable de uno o más de los polos de función de transferencia. Por medio 
de análisis manual y/o de computadora del circuito, se identifica cuál etapa introduce cada uno de 
los importantes polos fpı, fr, etcétera. Para los fines de nuestro estudio, supongamos que el primer 
polo fpıse introduce en la interfaz entre las dos etapas diferenciales en cascada que se muestran en 
la figura 8.39(a). En la figura 8.39(b) mostramos un modelo sencillo de pequeña señal del circuito 
en esta interfaz. La corriente de la fuente /, representa la corriente de señal de salida de la etapa 
Q-Q». La resistencia R, y la capacitancia C, representan la resistencia y capacitancia totales entre 
los dos nodos B y B’. Se deduce que el polo fp, está dado por 


fa 


zi 
GR, 


(8.52) 


eo 


(a) 


(b) i (c) 


Fig. 8.39 (a) Dos etapas de ganancia en cascada de un amplificador de varias etapas. (b) Circuito 
equivalente para la interfaz entre las dos etapas en (a). (c) El mismo circuito que en (b) pero con un 
condensador de compensación Cc agregado. 
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Ahora conectemos el condensador de compensación Cç entre los nodos B y B’. Esto resultará en 
el circuito equivalente modificado que se muestra en la figura 8.39(c) del cual vemos que el 
polo introducido ya no estará en fp, más bien, el polo puede estar en cualquier frecuencia menor 
deseada fp: ; 


1 


p= mC + COR, (8.53) 


r 


Así concluimos que se puede seleccionar un valor apropiado para C¿ de modo de desplazar la 
frecuencia del polo de fp al valor fg determinado por el punto Z’ de la figura 8.38. 

En esta unión debe señalarse que sumar el condensador Cc suele resultar en cambios en la 
ubicación de los otros polos (los situados en fm y fm). Por lo tanto, pudiera ser necesario calcular 
la nueva ubicación de fm y ejecutar unas pocas iteraciones para llegar al valor pedido de Ce. 

Una desventaja de este método de ejecución es que el valor pedido de Ce suele ser bastante 
grande. Así, si el amplificador a ser compensado es un op amp de circuito integrado, será difícil, y 
probablemente imposible, incluir este condensador de compensación en el chip del CI. (Como 
indicamos en el capítulo 10 y en el apéndice A, la máxima capacidad práctica de un condensador 
monolítico es de unos 100 pF.) Una solución elegante a este problema es conectar el condensador de 
compensación en la trayectoria de retroalimentación de una etapa amplificadora. Debido al efecto 
Miller, la capacitancia de compensación será multiplicada por la ganancia de la etapa, resultando 
en una capacitancia eficaz mucho mayor. Además, como se explica a continuación, se acumula un 
beneficio inesperado. QS 


Compensación de Miller y división de polo 


En la figura 8.40(a) se ilustra una etapa de ganancia en un amplificador de varias etapas. Para mayor 
sencillez, la etapa se muestra como un amplificador de emisor común, pero en la práctica puede ser 
un circuito más elaborado. En la trayectoria de retroalimentación de esta etapa de emisor común 
hemos puesto un condensador de compensación Cf 

En la figura 8.40(b) se ilustra un circuito equivalente simplificado de la etapa de ganancia de 
la figura 8.40(a). Aquí R, y Cı representan la resistencia total y la capacitancia total entre el nodo 


(a) (b) 


Fig. 8.40 (a) Etapa de ganancia en un amplificador de varias etapas con un condensador de compensación 
conectado en el circuito de retroalimentación, y (b) circuito equivalente. 
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B y tierra. Análogamente, R, y C, representan la resistencia total y la capacitancia total entre el 
nodo C y tierra. Además, se supone que C, y C, incluyen componentes de Miller debido a la 
capacitancia C,, y C incluye la capacitancia de entrada de la etapa amplificadora siguiente. 
Finalmente. /, representa la corriente de señal de salida de la etapa precedente. 

En ausencia del condensador de compensación C, podemos ver de la figura 8.40(b) que hay 
dos polos, uno a la entrada y uno a la salida. Supongamos qué estos dos polos son fp; y fp, de la 
figura 8.38; así 


i 1 j 
=>+5 = —.5 .54 
MERER P ACR an 
Con Cppresente, el análisis del circuito produce la función de transferencia 
Vo z (sC; Em) RiR (8 55) 
I l+ s[C¡R; + CR) + Cr(gmRiR; + Ri + Ra] + s [CC + CAC, + C) JRR i k 


El cero suele estar a una frecuencia mucho más alta que el polo dominante y despreciaremos este 
efecto. El polinomio del denominador D(s) se puede escribir en la forma 


k 2 
pot jah E) 2 (8.56) 
de de We We) rw 


donde ww, y wpm. son las nuevas frecuencias de los dos polos. Normalmente uno de los polos 
será dominante; wpı < wp . Entonces 


S 


Ds) x1 +Š + 


— (8.57) 
We Wp 


Al igualar los coeficientes de s del denominador de la ecuación (8.55) y en la ecuación (8.57) resulta 


DRA ` 1 
wr = OR, + CR, + C(EnRR: + Ri + Ro) 
que puede aproximarse por medio de 


1 
8mR2Cf. R 1 


Para obtener wm igualamos los coeficientes de sê del denominador de la ecuación (8.55) y la 
ecuación (8.57) y usamos la ecuación (8.58): 


de (8.58) 


AROS AA 
wm = CC, + CAC +C) 632) 


De las ecuaciones (8.58) y (8.59) vemos que a medida que Cyaumenta, wp, se reduce y wp aumenta. 
Esto se conoce como división de polo. Nótese que el aumento en wm es altamente benéfico; nos 
permite mover el punto Z (véase la figura 8.38) más a la derecha, resultando así en una ganancia 
compensada más alta de circuito abierto. Finalmente, nótese de la ecuación (8.58) que C; se 
multiplica por el factor Z»R del efecto Miller, resultando así en una capacitancia mucho más alta, 
2mR,C; En otras palabras, el valor requerido de C, ¡será mucho menor que el de Cc en la figura 8.39. 
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EJEMPLO 8.6 


Considere un op amp cuya función de transferencia de circuito abierto es idéntica a la que se muestra 
en la figura 8.37. Deseamos compensar este op amp de modo que el amplificador de circuito cerrado 
con retroalimentación resistiva sea estable para cualquier ganancia (es decir, para 6 hasta la unidad). 
Suponga que el circuito del op amp incluye una etapa tal como la de la figura 8.40 con C, = 100 
pF, C, = 5 pF y Zm = 40 mA/V, que el polo en fp, es ocasionado por el circuito de entrada de esta 
etapa y que el polo en fm es introducido por el circuito de salida. Encuentre el valor del condensador 
de compensación si se conecta ya sea entre él nodo B de entrada y tierra o en la trayectoria de 
retroalimentación del transistor. 


SOLUCIÓN 


Primero determinamos R, y R 


A | 
Ja = 0.1 MHz = CR, 
Entonces 
¿10 
Ri - 27 
fr. = 1 MHz l 
P 2mC¿R, 
Por lo tanto 
5 
R, e 10 Q 
T 


Si se conecta un condensador C¿ de compensación en paralelo en los terminales de entrada de 
la etapa del transistor, entonces la frecuencia del primer polo cambia de fp; a fp: 


bu 1 
to = 27(C, + COR, 


El segundo polo permanece sin cambio. El valor requerido para f» se determina al dibujar una línea 
de —20 dB/década desde el punto de 1 MHz de frecuencia sobre la linea de 20 log(1/8)=20 log 1 = 
O dB. Esta línea cortará la línea de ganancia de 100 dB a 10 Hz. Entonces 


, 1 
102 TOR, 
que resulta en Ce ~ 1 uF, que es bastante grande y que ciertamente no se puede incluir en el chip 
del circuito integrado. 

A continuación, si se conecta un condensador C; de compensación en la trayectoria de 
retroalimentación del transistor, entonces ambos polos cambian de ubicación a los valores dados 
por las ecuaciones (8.58) y (8.59): 


E 1 ioa gn Cy . 
fa = 212mR¿C/R; Ín= 27[C,C, + CAC, + Ca] - (8.60) 
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TE Para determinar dónde debemos ubicar el primer polo necesitamos saber el valor de Jr Como 
$A aproximación, supongamos que C; > C, que hace posible que obtengamos 


PSE A 
f= 2r(C, +C») 60.6 MHz 
Así, es evidente que este polo se moverá a una frecuencia más alta que fp (que es 10 MHz). 
Supongamos, por lo tanto, que el segundo polo estará en fps. Esto requiere que el primer polo se 
encuentre ubicado a 100 Hz: 


1 


 = 100 Hz = >>> 
l f 2778mR2CyR; 


que resulta en C;= -78.5 pF. Aun cuando este valor es ciertamente mucho más alto que Cz, podemos 
determinar la ubicación del polo fp, a partir de la ecuación (8.60) que produce fm = 57.2 MHz, 
confirmando el hecho de que este polo se ha movido pasando por fps. 

Concluimos que usar la compensación de Miller no sólo resulta en un condensador de 
compensación mucho menor sino que, debido a la división de polo, también hace posible que 
pongamos el polo dominante una década más alto en frecuencia. Esto resulta en un ancho de banda. 
más amplio para el op amp compensado. 


BONS 


pl 


AA 
Ejercicios 
8.17 Un amplificador de varios polos que tiene un primer polo a 1 MHz y una ganancia de circuito abierto de 100 dB 


va a ser compensado para ganancias de circuito cerrado de sólo 20 dB por medio de la introducción de un nuevo polo 
dominante. ¿A qué frecuencia debe estar colocado el nuevo polo? 


Resp. 100 Hz 


8.18 Para el amplificador descrito en el ejercicio 8.17, más que introducir un nuevo polo dominante podemos usar 
más capacitancia en el nodo del circuito en el que el primer polo se forma para reducir la frecuencia del primer polo. 

Si la frecuencia del segundo polo es 10 MBz, y si permanece sin cambio mientras se introduce más capacitancia como se 
menciona, encuentre la frecuencia a la cual el primer polo debe ser bajado de manera que el amplificador resultante 
sea estable para ganancias de circuito cerrado de sólo 20 dB. ¿En qué factor debe aumentarse la capacitancia en el nodo 
controlador? 


Ea 
at 
E 
R 
: 
; 
f 
ž 
a 


Resp. 1000 Hz; 1000 


Eer A A A aa ae nta AAA A 


A aa aAa 
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8.12 EJEMPLOS DE SIMULACIÓN DEL SPICE 


Concluimos este capítulo presentando dos ejemplos que ilustran el uso del SPICE en el análisis de 
amplificadores de retroalimentación. Se pueden encontrar otros ejemplos en la obra de Roberts y 
Sedra, 1992 y 1997. 
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EJEMPLO 8.7: VERIFICAR LA PRECISIÓN DEL MÉTODO DE ANÁLISIS 
SE RETROALIMENTACIÓN 


El objetivo de nuestro primer ejemplo es verificar el método de análisis de retroalimentación presentado 
en este capítulo. Lo haremos así considerando el mismo circuito analizado en el ejemplo 8.4. El circuito 
se ha dibujado de otra forma en la figura 8.41(a), y el circuito A se muestra en la figura 8.41(b). Observe 


Vec = +12 V 


Ry= 10kQ 7 


(b) 


Circuitos para el ejemplo 8.7: (a) amplificador de retroalimentación en paralelo-serie; (b) El - 


Fig. 8.41 
circuito A. 
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que como la retroalimentación se aplica por medio de un condensador de acoplamiento, ambos circuitos 
de la figura 8.41 tendrán los mismos puntos de operación. Se utilizan transistores comercialmente 
disponibles del tipo 2N3904 en la simulación, y los valores de sus parámetros modelo se pueden hallar 
en las listas de los archivos de entrada del SPICE en el apéndice D. 

La estrategia adoptada en este ejemplo es como sigue: se utiliza el SPICE para analizar el 
circuito A de la figura 8.41(b) para determinar su ganancia A = = [III , su resistencia de entrada R; y 
suresistencia de salida R,. Entonces, estos valores se utilizan junto con el factor de retroalimentación 
B=-—Ral(R,+ Re») = 0.2537 A/A para determinar Ay = L/l], Ry y Roy usando las ecuaciones de 
retroalimentación. Además, se obtiene una estimación para Roe usando el método del ejemplo 8.4. 
El SPICE se utiliza entonces para hallar valores de los cuatro parámetros al analizar directamente 
el circuito del amplificador de retroalimentación. Entonces, la comparación de los das conjuntos 
de resultados produce una oportunidad para evaluar la precisión del método de análisis de 
retroalimentación. 

El análisis del SPICE del circuito A de la figura 8.41(b) produce los siguientes resultados: 


=-246.6A/A R¡=2.077kQ R, = 2.639 KQ 


El uso de estos valores en las fórmulas de retroalimentación produce los resultados que se muestran 
en la tabla 8.2. También en la tabla 8.2 se ilustran los resultados obtenidos del análisis directo del 
SPICE del circuito de la figura 8.41(a). Observe que los dos conjuntos de resultados son muy 
cercanos, verificando la validez del método de análisis de retroalimentación. Como se mencionó 
antes en el capítulo 8, el análisis usando las fórmulas de retroalimentación produce gran cantidad 
de conocimiento que puede ayudar en el diseño del circuito. Este conocimiento no se puede 
obtener de un análisis de fuerza bruta del circuito completo. También es agradable observar que los 
resultados del SPICE son muy cercanos a los obtenidos por análisis manual en el ejemplo 8.4, en 
especial porque en el análisis manual utilizamos un transistor genérico y un modelo muy sencillo. 


Tabla 8.2 RESULTADOS DEL SPICE PARA EL EJEMPLO 8.7 
OBTENIDOS USANDO EL MÉTODO 
DE RETROALIMENTACIÓN Y ANÁLISIS DIRECTO 


Parámetro Método de retroalimentación Análisis directo 


42 (A/A) -3.879 -3.879 
RÙ 32.68 32.65 
Rs (KO). 167.7 167.9 
Ron (MO) 18.26 - 18.35 


El lector recordará que el método del análisis de retroalimentación está basado en la suposición 
de' que la mayor parte de la transmisión hacia adelante ocurre en el amplificador (y no en la red 
pasiva de retroalimentación) y que la mayor parte de la transmisión inversa (la retroalimentación) 
ocurre en la red de retroalimentación. Como los resultados del análisis de retroalimentación del 
circuito de la figura 8.41 son muy cercanos a los obtenidos usando análisis directo, hay amplias 
razones para creer que estas dos suposiciones se satisfacen. Sin embargo, debe ser interesante 
verificar formalmente su validez. Esto se puede hacer usando el SPICE para calcular los parámetros 
de dos puertos que son más apropiados a la configuración paralelo-serie, es decir, los parámetros g 
(véase el apéndice B). Los resultados se muestran en la tabla 3.3. Observe que la transmisión hacia 
adelante a través de la red de retroalimentación (gz, del circuito 8) es unas 1000 veces menor que 
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aquella que pasa a través del circuito Æ (gz, del circuito A). Del mismo modo, la transmisión inversa 
que pasa a través de la red de retroalimentación (g,2 del circuito 8) es más de cinco órdenes de 
magnitud mayor que aquella que pasa por el circuito A (gn del circuito 4). Entonces, claramente 
las suposiciones están justificadas.. 


Tabla 8.3 PARÁMETROS g, CALCULADOS 
POR EL SPICE, DE LOS CIRCUITOS 


A Y 8 PARA EL EJEMPLO 8.7. 
Parámetro g Circuito A Circuito 8 
gn (A/V) 4.817 x 107? 7.463 x 10% 
gn (A/A) 9.934 x 107 2.537 x 10`! 
ga (V/V) © 3.138x10* 2.537 x 107 
gn (V/A) 2.640 x 10° 2.537 x 10° 


EJEMPLO 8.8: DETERMINACIÓN DE GANANCIA DE CIRCUITO USANDO 
EL SPICE 


Nuestro segundo ejemplo ilustra el uso del SPICE para determinar la ganancia de circuito 4/9. Para 
estar en aptitud de comparar resultados, usaremos el mismo amplificador de retroalimentación 
paralelo-serie considerado en los ejemplos 8.4 y 8.7. Esto, sin embargo, no limita la generalidad del 
método descrito. 

Escogemos abrir el circuito de retroalimentación entre el colector de Q, y la base de Q, [consulte 
la figura 8.41(a)]. Para hacerlo así sin perturbar las condiciones de cd del circuito, insertamos una 
inductancia de elevado valor, como se muestra en la figura 8.42(a). Al usar un valor de 1 GH, por 
ejemplo, asegurar que el circuito está abierto para señales mientras se conservan sin cambio las 
condiciones de cd. En la figura 8.42(a) también se ilustra una señal de entrada V, aplicada a través 
de un condensador de acoplamiento C; a la base de Q2. Este circuito puede así utilizarse para de- 
terminar la función de transferencia de voltaje a circuito abierto como V/V, El archivo de entrada 
del SPICE aparece en el apéndice D, y el resultado es 


- Tee = 60.68 V/V 


El circuito para determinar la función de transferencia de corriente de cortocircuito se muestra en 
la figura 8.42(b). Observe que aquí se aplica una corriente /, de señal de entrada a la base de Q,, 
y la salida del circuito, al colector de Q,, está en cortocircuito a tierra por medio de un condensador 
Co de elevado valor y a una fuente de voltaje de valor cero para hacer posible la determinación de la 
corriente de cortocircuito de salida /,.. Entonces, este circuito se puede utilizar para determinar 
la función de transferencia de corriente de cortocircuito Tse como /,,/1,. El resultado es 


Ts = 2753 A/A 


Ahora podemos combinar Tæ y Ts- para obtener la ganancia de circuito A6, 


- ¡A 
40 (h 59.54 


Este valor es muy cercano al determinado en el ejemplo 8.7 calculando A y 8 separadamente, es 
decir, A8 = -246.6 x —0.2537 = 62.56. 
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Fig. 8.42 Determinación de (a) la función de transferencia de voltaje a circuito abierto; y (b) la función 
de transferencia de corriente a cortocircuito, del amplificador de retroalimentación de la figura 8.41(a) con 
el propósito de determinar la ganancia de circuito. 
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Resumen 


E Se utiliza retroalimentación negativa para hacer menos 
sensible la ganancia de un amplificador a variaciones de com- 
ponentes, para controlar impedancias de entrada y salida, para 
ampliar el ancho de banda, para reducir distorsión no lineal 
y para mejorar la relación de señal a ruido (y señal a interfe- 
rencia). 


E Las anteriores ventajas se obtienen a expensas de una 
` reducción en ganancia y a riesgo de que el amplificador se haga 
inestable (es decir, que oscile). Este último problema se resuel- 
ve mediante un cuidadoso diseño. 


$3 Para cada uno de los cuatro tipos básicos de amplificado- 


res, hay una topología apropiada de retroalimentación. Las 


cuatro, topologías, junto con sus procedimientos de análisis y 
sus efectos en las impedancias de entrada y salida, se resumen 
en la tabla 8.1, pág. 709, 


5 Los parámetros clave de retroalimentación son la ganancia 
de circuito (4/8), que para retroalimentación negativa debe ser 
un número positivo sin dimensiones, y la cantidad de retroali- 


mentación (1 + 48). Este último determina directamente la | 


reducción de ganancia, insensibilización de ganancia, amplia- 
ción del ancho de banda y cambios en Z; y Zo- 


E Como A y son en general dependientes de la frecuencia, 


los polos del amplificador de retroalimentación se obtienen 
resolviendo la ecuación característica 1 + A(s) 8 (s) = 0. 
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El Para que el amplificador de retroalimentación sea estable, 
sus polos deben todos estar en la mitad izquierda del plano s. 


MW La estabilidad se garantiza si a la frecuencia para la cual 
el ángulo de fase de 48 es 180° (esto es, w130), 14/49 es menor a 


. la unidad; la cantidad en la que es menor que la unidad, 


expresada en decibeles, es el margen de ganancia. Alternativa- 
mente, el amplificador es-estable si, a la frecuencia a la que 
14 = 1; el ángulo de fase es menor a 180°; la diferencia es el' 
margen de fase. 


MM La estabilidad de un amplificador de retroalimentación se 
puede analizar construyendo diagramas de Bode para 4] y 1/8. 
La estabilidad se garantiza si las dos gráficas se cortan con una 
diferencia en pendiente no mayor a 6 dB/octava. 


M Para hacer estable un amplificador dado para un factor 


. dado de retroalimentación ĝ, la respuesta en frecuencia de . 


circuito abierto puede modificarse apropiadamente por medio 
de un proceso conocido como compensación de frecuencia. 


Ml Un método de mucho uso para compensación de frecuen- 
cia implica la conexión de un condensador de retroalimenta- 
ción a una etapa inversora en el amplificador. Esto hace que el 
polo formado ala entrada de la etapa amplificadora se desplace 
a una frecuencia menor y así se hace dominante, mientras 
que el polo formado a la salida de la etapa amplificadora se 
mueve a una frecuencia muy alta y así pasa a ser uno sin 
importancia. Este proceso se conoce como división de polo. 
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ProbLemas 


Sección 8.1: Estructura general 
"de retroalimentación 


81 


8.3 


8.4 


Un amplificador de retroalimentación negativa tiene una 
ganancia de circuito cerrado A, = 100 y una ganancia de 
circuito abierto A = 10°. ¿Cuál es el factor 8 de retroali- 
mentación? Si un error de fabricación resulta en una 
reducción de A a 10°, ¿qué ganancia de circuito cerra- 
do résulta? ¿Cuál es el porcentaje de cambio en'4yco- 
rrespondiente a este factor de reducción de 100 en 4? 
Repita el ejercicio 8.1, de (b) hasta (e), para A = 100. 
Repita el ejercicio 8.1, de (b) hasta (e), para A,= 10°. 
Para la parte (d) utilice V, = 0.01 V. 

La configuración no inversora de op amp de regulador 
que se muestra en la figura P8.4 produce una ejecución 
directa del circuito de retroalimentación de la figura 8.1. 
Si se supone que el op amp tiene una resistencia de 
entrada infinita y cero resistencia de salida, ¿cuál es 8? 
Si A = 100, ¿cuál es la ganancia de voltaje de circuito 
cerrado? ¿Cuál es la cantidad de retroalimentación en 
dB?Para Y,= 1 V, encuentre V, y V,. SiA decrece en 10%, 
¿cuál es el correspondiente decremento en A? 


Sección 8.2: Algunas propiedades 
de la retroalimentación negativa 


8.5 


D8.6 


8.7 


8.8 


Para el circuito de retroalimentación negativa de la 
figura '8.1, encuentre la relación entre A y 8 para 
la cual la sensibilidad de ganancia:a circuito cerrado 
a ganancia a circuito abierto, es decir (dA ;/A )/(dA/A), 
es 20 dB. ¿Para qué valor de AB es : la sensibilidad? 
Se requiere diseñar un amplificador con una ganancia de 
100 que sea preciso con una variación de 11%. El dise- 
fiador dispone de etapas amplificadoras con una ganan- 
cia de 1000 que es precisa con una variación de 430%. 
Desarrolle un diseño que utilice varias de estas etapas de 
ganancia en cascada, con cada etapa empleando retroali- 
mentación negativa de una cantidad apropiada. 

En un amplificador de retroalimentación para el cual 
4A=10' y A= 10°, ¿cuál es el factor de ganancia e 
insensibilidad? Encuentre 4, exactamente, y aproxi- 
madamente usando la ecuación (8.6), en los dos casos: 
(a) A decrece en 10%; y (b) A decrece en 40%. 
Considere un amplificador que tiene una ganancia Áyy 
del centro de la banda y una respuesta a baja frecuen- 
cia caracterizada por un polo en s = ~w; y un cero 
en s=0. Supongamos que el amplificador está conec- 
tado en un circuito de retroalimentación negativa con 
un factor 8 de retroalimentación. Encuentre una ex- 
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Fig. P8.4 


` presión para la ganancia del centro de banda y la 


-8.9 


D**8.10 


D8.11 


*8.12 


frecuencia inferior de 3 dB del amplificador de circui- - 
to cerrado. ¿En qué factor han cambiado ambos? 

Un amplificador acoplado capacitivamente tiene una 
ganancia del centro de banda de 100, un solo polo de 
alta frecuencia a 10 kHz, y un solo polo de baja 
frecuencia a 100 Hz. La retroalimentación negativa se 
utiliza de modo que la ganancia del centro de banda 
se reduce a 10. ¿Cuáles son las frecuencias superior e 
inferior de 3 dB de la ganancia de circuito cerrado? 
Se requiere diseñar un amplificador de cd con una 
ganancia de baja frecuencia de 1000 y una frecuencia 
de 3 dB de 0.5 MHz. Se dispone de etapas de ganan- 
cia con una ganancia de 1000 pero con un polo domi- 
nante de alta frecuencia a 10 kHz. Haga un diseño que 
utilice varias de estas etapas en cascada, cada una con 
retroalimentación negativa de una cantidad apropia- 
da. [Sugerencia: cuando se utiliza una retroalimenta- 
ción negativa de una cantidad de (1 + 48) alrededor 
de una etapa de ganancia, su frecuencia de x dB 
aumenta en un factor de (1 + 46).] 

Una etapa de salida de potencia con una ganancia 
de voltaje de 1, alimentada por una onda senoidal de 
1 kHz, tiene una salida de 2 V pico a pico a 1 kHz 
contaminada. por el zumbido de la fuente de alimen- 
tación a 120 Hz de 3 V pico a pico. Diseñe un circuito 
de retroalimentación utilizando un preamplificador de 
bajo ruido de modo que el ruido de salida se reduzca 
a 10 mV pico a pico, mientras la ganancia de voltaje 
de señal permanece aproximadamente unitaria. Dé el 
valor de 8 y de la ganancia requerida del preamplifi- 
cador. ¿Cuál es la mejoría en la relación de señal a 
ruido (en dB)? 

El seguidor complementario de BJT que se ilustra en la 
figura P8.12(a) tiene una curva característica aproximada 
de transferencia que se muestra en la figura P8.12(b). 
Observe que para -0.7 V < y, < +0.7 V, la salida es cero. 
Esta “banda muerta” lleva a distorsión de cruce (véase la 
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+V 


7] Vo 


(a) 


(b) 


Fig. P8.12 


D8.13 


sección 9.3). Considere este seguidor excitado por la sa- 
lida de un amplificador diferencial de ganancia 100 cuyo 
terminal de entrada positivo está conectado a la fuente 
de señal de entrada us y cuyo terminal de entrada nega- 
tivo está conectado a los emisores del seguidor. Trace la 
curva característica de transferencia Uy Contra vs del 
amplificador de retroalimentación resultante. ¿Cuáles 
son los límites de la banda muerta y cuáles son las 
ganancias fuera de la banda muerta? 
Un amplificador en particular tiene una curva carac- 
terística de transferencia no lineal que se puede apro- 
ximar como sigue: 
(a) para señales de entrada pequeñas, |v] < 10 mV, 
volv = 10°; 
(b) para señales de entrada intermedias, 10 mV < 
luj < 50 mV, vou; = 10?; 


(c) para grandes señales de entrada, |v > 50 mV, la 
salida se satura. 

Si el amplificador se conecta en un circuito de retro- 
alimentación negativa, encuentre el factor 8 de re- 
troalimentación que reduce el factor de 10 de cambio 
en ganancia (ocurre a |u| = 10 mV) a sólo un cam- 
bio de 10%. ¿Cuál es la curva característica de trans- 
ferencia del amplificador de retroalimentación? 


Sección 8.3: Cuatro topologías básicas 
de retroalimentación 


8.14 


8.15 


8.16 


8.17 


8.18 


8.19 


Un amplificador de retroalimentación serie-paralelo 
que se puede representar por la figura 3.4(a), y que- 
utiliza un amplificador ideal básico de voltaje, opera 
con Y, = 100 mV, Y,= 90 mV, y V, = 10 V. ¿Cuáles 
son los valores de A y 8 que corresponden? Incluya 
las unidades correctas para cada una. 

Un amplificador de retroalimentación paralelo-serie 
que se puede representar por la figura 8.4(b), y que 
utiliza un amplificador ideal básico de corriente, opera 
con Z; = 100 pA, I,=90 pA e = 10 mA. ¿Cuáles son 
los valores de Á y 8 que corresponden? Incluya las 
unidades correctas para cada una. 

Considere el amplificador de retroalimentación para- 
lelo-serie de la figura 8.5. Si se supone que la resis- 
tencia de entrada en la base de Q; es muy baja, 
encuentre una expresión para 6 = ly/I,. 

Considere el circuito de retroalimentación serie-serie 
de la figura 8.6. Si se supone que la resistencia que ve 
hacia el emisor de O, es relativamente alta, encuentre 
una expresión para P = V;/lo. 

Un circuito de retroalimentación serie-serie que se 
puede representar por la figura 8.4(c), y que utiliza 
un amplificador ideal de transconductancia, operacon 
V, = 100 mV, Y, = 90 mV e Js = 10 mA. ¿Cuáles 
son los valores de A y 8 que le corresponden? Incluya 
las unidades correctas para cada una. 

Un circuito de retroalimentación paralelo-paralelo 
que se puede representar por la figura 8.4(d), y que 
utiliza un amplificador ideal de transresistencia, opera 
con 7, = 100 A, I= 90 pA y V, = 10 V. ¿Cuáles son 
los valores de A y f que le corresponden? Incluya las 
unidades correctas para cada una. 


Sección 8.4: Amplificador de retroalimentación 
en serie-paralelo 


8.20 


Un amplificador de retroalimentación serie-paralelo em- 
plea un amplificador básico con resistencias de entrada 
y salida de 1 kQ cada una, y ganancia A = 1000 V/V. El 
factor de retroalimentación 8 = 0.1 V/V. Encuentre la 


8.21 


**8.22 


8.23 


ganancia As la resistencia de entrada Ry y la resistencia 
de salida R¿del amplificador de circuito cerrado. 

Para un amplificador en particular, conectado en un 
circuito de retroalimentación en que se toma muestra 
del voltaje de salida, la medición de la resistencia de 
salida antes y después que el circuito se conecte 
muestra un cambio en un factor de 100. ¿Es la resis- 
tencia con retroalimentación más alta o más baja? 
¿Cuál es el valor de la ganancia de circuito 4/8? Si Roy 
es 100 Q, ¿cuál es R, sin retroalimentación? 

Un circuito de retroalimentación serie-paralelo utiliza un ' 
amplificador básico de voltaje que tiene una ganancia de 
ed de 10* V/V, y una respuesta en frecuencia de una 
constante de tiempo (STC), con una frecuencia de 1 MHz 
de ganancia unitaria. La resistencia de entrada del ampli- 
ficador básico es de 10 KQ, y su resistencia de salida es 
1 KQ. Si el factor de retroalimentación es 8 = 0.1 V/V, 
encuentre la impedancia de entrada Zy y la impedan- 
cia de salida Zy del amplificador de retroalimentación. 
Dé representaciones del circuito equivalente para estas 
impedancias. También encuentre el valor de cada impe- 
dancia a 10* Hz y a 10% Hz. 

Un amplificador de retroalimentación serie-paralelo 
utiliza el circuito de retroalimentación que se muestra 
en la figura P8.23. 


Fig. P8.23 


R, = 100k0 


Fig. P8.27 
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8.25 


8.26 


**8.27 
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(a) Encuentre expresiones para los parámetros h del 
circuito de retroalimentación (véase la figura 8.10b). 
(b) SiR, =1 KQ y 8= 0.01, ¿cuáles son los valores 
de todos los parámetros k? Dé las unidades de 
cada parámetro. : 
(c) ParaelcasoR,=1k0Q y R¿=1K0, trace y marque 
“ un circuito equivalente siguiendo el modelo de 
la figura 8.10(c). 
Un amplificador de retroalimentación que utiliza toma 
de muestra de voltaje, y usa un amplificador básico de 
voltaje con una ganancia de 100 y una resistencia de sa- 
lida de 1000 Q, tiene una resistencia de salida de circuito 
cerrado de 100 (2. ¿Cuál es la ganancia de circuito cerra- 
do? Si el amplificador básico se utiliza para poner en 
práctica un regulador de voltaje de ganancia unitaria, 
¿cuál resistencia de salida se espera? 
El circuito de la figura E8.5 (página 687) se modifica 
al cambiar R, con un cortocircuito. Encuentre los 
valores de A, 8, Ag Ren Y Real- 
El circuito del ejercicio 8.5 se modifica al cambiar el 
resistor de 20 kQ con una fuente de corriente de 
0.5 mA que tiene una resistencia de salida equivalente 
de 1 MQ. Encuentre 4, p, Ap Ren Y Rar- 
Para el circuito de la figura P8.27, |V/ = 1 V, k'WIL = 
1 mA/V?, he = 100 y la magnitud del voltaje Early 
para todos los dispositivos (incluyendo los que ponen 
en práctica las fuentes de corriente) es de 100 V. La 
fuente de señales V, tiene un componente de cd de 
cero. Encuentre el voltaje de cd a la salida y en la base 
de Q;. Encuentre los valores de A, 8, Ap Ren Y Rear- 
En la figura P8.28 se ilustra un amplificador de retro- 
alimentación serie-paralelo sin detalles del circuito de 
polarización. 


744 


D**8.29 


758 


RETROALIMENTACIÓN 


(a) Trace el circuito 4 y el circuito para determi- 
nar 3. 

Demuestre que si 46 es grande, entonces la ga- 
nancia de voltaje de circuito cerrado está dada 
aproximadamente por 


(b) 


V 


Si R£ se selecciona igual a 50 Q, encuentre Rp 
que resultará en una ganancia de circuito cerrado 
de aproximadamente 25- V/V., 

Si Q, está polarizado a 1 mA, O,a2mAy Osa 
5 mA, y suponiendo que los transistores tienen 
hy, = 100, encuentre, valores aproximados para 
Rcı y Rez para obtener ganancias de las etapas 


(c) 


(a) 


del circuito 4 como sigue: una ganancia de vol- ` 


taje de Q, de alrededor de —10 y una ganancia de 
voltaje de Q, de aproximadamente -50. 

(e) 
circuito cerrado que se obtiene? 

(© Calcule las resistencias de entrada y salida del 
amplificador de circuito cerrado diseñado. 

Los transistores del circuito de la figura P8.29 tienen 

los siguientes parámetros: para O, [pss = 4 mA, Vp = 

-2 V; para Q», [Vggl = 0.7 V, hg = 100. 

(a) Encuentre valores de resistor para operar Q, a 
Ip= 1 mAy Q; a Ic =9mA'y para establecer un 
voltaje de cd de +13.5 en el dren de Q,. Suponga 
que ¥, tiene un componente de cd de cero. 


Fig. P8.28 


Para su diseño, ¿cuál es la ganancia de voltaje a 


(b) Calcule los valores de A, 8, Ag Ri y Rof 

(c) Verifique el valor encontrado para Aypor análisis 
directo, es decir, sin usar el método de retroali- 
mentación. Sugerencia: recuerde que, para el 
JFET, 


_ Moss |lo 


2 
Vas) dos lo 
IN 


lp= I -== 
D os| V; j 


Sección 8.5: Amplificador de retroalimentación 
en serie-serie 


8.30 Un amplificador de retroalimentación en serie-serie 


D*8.31 


emplea un amplificador de transconductancia que tie- 
ne Gm = 100 mA/V, resistencia de entrada de 10 KQ y 
resistencia de salida de 100 KQ. La red de retroalimen- 
tación tiene 8 = 0.1 V/mA, una resistencia de entrada 
(con el puerto 1 en circuito abierto) de 100 (2, y una 
resistencia de entrada (con el puerto 2 en circuito 
abierto) de 10 KQ. El amplificador opera con una 
fuente de señales que tiene una resistencia de 10 kQ 
y con una resistencia de carga de 10 kQ. Encuentre Ay, 
Ren y Ras. 

En la figura P8.31 seilustra un circuito para una fuente 
de corriente, controlada por voltaje, que utiliza retro- 
alimentación serie-serie por medio del resistor Rg. (El 
circuito de polarización para el transistor no se mues- 
tra.) Demuestre que si la ganancia de circuito Af es 
grande, 


No. 


ye 
E 


s 


+15 V 


Fig. P8.29 
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emisor Rç y una resistencia en el circuito de base de 
Re está dada por 


; 
EmRE Í 
dE PTF] 


8.32 Para el circuito de la figura 8.17(a), encuentre un valor 
aproximado para J, /V, suponiendo que la ganancia del 
circuito sea grande. Compare con el valor hallado en 
el ejemplo 3.2. 

*8.33 En la figura P8.33 se ilustra un circuito para un 
convertidor de voltaje a corriente que utiliza retroali- 
mentación serie-serie por medio de un resistor Rp. 
Los MOSFET tienen las dimensiones que se muestran 
Y Mn Cox = 20 pA/V?, (Vi = 1 V y [Va] = 100 V. ¿Cuál 
es el valor de 7, /V, obtenido para ganancia grande de 
circuito? Utilice. análisis de retroalimentación para 

Fig. P8.34 hallar un valor más exacto para J,/V,. 


Sección 8.6: Amplificadores 
Entonces encuentre el valor de Rs para obtener una con retroalimentación en paralelo-paralelo 
transconductancia de circuito de 1 mA/V. Si el ampli- y paralelo-serie 
ficador de voltaje tiene una resistencia diferencial de 
entrada de 100 KO, una ganancia de voltaje de 100 D*8.34 Parala topología de amplificador que se muestra en 


y una resistencia de salida de 1 KQ, si el transistor está la figura 8.21(a), demuestre que para ganancia grande 
polarizado a una corriente de 1 mA y tiene he de 100 y de circuito, 

r de 100 KQ, encuentre el valor real de transconduc- A T Ry 

tancia (1,/V,) obtenido. Utilice R, = 10 kQ. También TV R 

encuentre la resistencia de entrada Ren y la resistencia Calcule este valor para los valores de componente 
de salida R. Para calcular Ren, recuerde que la resis- dados en el diagrama del circuito, y compare el resul- 
tencia de salida de un BJT con una resistencia de tado con el encontrado en el ejemplo 8.3. Encuentre 

+5 V 


Vo 


Q, 200/10 


0.8 mA 


Fig. P8.33 


—_——  _ —_ »P>__—— 
q 
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un nuevo valor para Rypara obtener una ganancia de 

voltaje de aproximadamente —7.5 V/V. 

Un amplificador de transresistencia que tiene una 

“ganancia” de circuito abierto de 100 V/mA, una re- 

sistencia de entrada de 1 kQ y una resistencia de salida 

de 1 kQ, se conecta en un circuito de retroalimenta- 
ción negativa que utiliza topología en paralelo-para- 
lelo. La red de retroalimentación tiene una resistencia 

de entrada (con el puerto 1 en cortocircuito) de 10 

kQ y una resistencia de entrada (con el puerto 2 en 

cortocircuito) de 10 kO y produce un factor de retro- 
alimentación 8 = 0.1 mA/V. El amplificador se ali- 
menta con una fuente de corriente que tiene R, = 

10 KQ, y una resistencia de carga R; = 1kQ se conecta 

a la salida. Encuentre la transresistencia 4; del ampli- 

ficador de retroalimentación, su resistencia de entrada 

Rea y su resistencia de salida Ron. 

(a) Demuestre que para el circuito de la figura 
P3.36(a) si la ganancia de circuito es grande, la 
ganancia de voltaje V,/V, está dada aproximada- 
mente por 

V, Rs 


TR 
(b) Usando tres etapas en cascada del tipo que se 
muestra en la figura P8.36(b) para implementar 
el amplificador u, diseñe un amplificador de 
retroalimentación con una ganancia de voltaje 
“de aproximadamente —100 V/V. El amplifica- 
dor debe operar entre una resistencia de la fuente 
R, = 10 kQ y una resistencia de carga R, = 
1 kQ. Calcule el valor real de V,/V, obtenido, la 
resistencia de entrada (excluyendo R,), y la resis- 
tencia de salida (excluyendo R¿). Suponga que 


los BJT tienen he de 100. (Nota: en la prácti- . 


ca, las tres etapas de amplificador no se hacen 
idénticas, por razones de estabilidad.) 
Se va a utilizar retroalimentación negativa para modi- 
ficar las características de un amplificador en particu- 
lar para varios propósitos. Identifique la topología de 
retroalimentación que deba utilizarse si: 
(a) La resistencia de entrada debe bajarse y la resis- 
tencia de salida debe subirse. 
(b) Las resistencias de entrada y salida deben su- 
birse. 
(c) Las resistencias de entrada y salida deben ba- 
jarse. 
Para V, = 2 V y K,WIL = 0.5 mA/V?, encuentre la 
ganancia de voltaje (V,/V,) y las resistencias de entra- 
da y salida del circuito de la figura P8.38 usando 
análisis de retroalimentación. Verifique por análisis 
directo. 


(a) 


+15 V 


Fig. P8.36 


10 KN 


S 


Fig. P8.38 


Amplificador de voltaje 


o0 


+10 V 


Row 


Fig. P8.39 


*8.39 


*8.40 


8.41 


8.42 


Para el circuito de la figura P8.39, utilice el método 
de retroalimentación para hallar la ganancia de voltaje 
V,/V,, la resistencia de entrada R y la resistencia 
de salida Ryu El op amp tiene ganancia de circuito 
abierto u = 10° V/V, Ra = 100 KQ y ro = 1 KQ. 
Considere el amplificador de la figura 8.25(a) para tener 
su salida en el emisor del transistor de la extrema derecha 
Qə. Utilice la técnica para un amplificador de retroali- 
mentación en paralelo-paralelo para calcular (Vo Fin) y 
Ra. Con el uso de este resultado, calcule Zan /1,. Compare 
esto con los resultados obtenidos en el ejemplo 8.4. 
Un amplificador de corriente con una ganancia de 
corriente en cortocircuito de 100 A/A, una resisten- 
cia de entrada de 1 kQ y una resistencia de salida de 
10 KQ, se conecta en un circuito de retroalimentación 
negativa que utiliza topología paralelo-serié. La red 
de retroalimentación proporciona un factor de retro- 
alimentación 8= 0.1 A/A. A falta de datos cómpletos 
acerca de la situación, estime la ganancia dé corriente, 
resistencia de entrada y resistencia de salida del am- 
plificador de retroalimentación. 
En la figura P8.42 se ilustra la forma en que la retroali- 
mentación en paralelo-serie se puede utilizar para diseñar 
un amplificador de corriente que emplea un op amp. 
(a) Demuestre que para ganancia grande de circuito, 
- la ganancia de corriente está dada aproximada- 


mente por ; 

k =I+ E 

I r 
Usando el método de análisis de retroalimenta- 
ción, encuentre la ganancia de circuito cerrado 
Il, la resistencia de entrada (excluyendo R,), y 
la resistencia de salida (excluyendo R¿) para el 
caso: ganancia de voltaje a circuito abierto de op 
amp = 10* V/V, Ria = 100 KQ, resistencia de 
salida de op-amp = 1 KQ, R, = R; = 10 KQ, r = 
100 Q y R= 1 KQ. 


(b) 
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Fig. P8.42 


*8.43 Para el circuito amplificador de la figura P8.43, supo- 


niendo que V, tenga un componente de cd de cero, 
encuentre los voltajes de cd en todos los nodos y las 
corrientes de cd de emisor de O, y Q2. Supongamos 
que los BJT tienen 8 = 100. Utilice análisis de retro- 
alimentación para hallar V¿/V, y Rin. 


Sección 8.7: Determinación de la ganancia 
de bucle 


8.44 


Determine la ganancia de circuito del amplificador de 
la figura P8.27 al abrir el circuito en la compuerta 


. de Q, y hallar el voltaje retornado en paralelo con el 


8.45 


resistor de 100 kQ (mientras se fija V, a cero). Los 
dispositivos tienen |V] = 1 V, KPIL = 1 mA/V? y 
“he = 100. La magnitud del voltaje de Early para todos 
los dispositivos (incluyendo los que conforman las 
fuentes de corriente) es 100 V. La fuente de señales V, 
tiene un componente de cd de cero. Determine la 
resistencia de salida Roy. 

Se requiere determinar la ganancia de circuito del 
amplificador que se ilustra en la figura P8.28. El lugar 
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Fig. P8.43 


más conveniente para abrir el circuito está en la base 
de Q2. Así, conecte una resistencia igual a r;, entre el 
colector de Q, y tierra, aplique un voltaje de prueba 
V, a la base de O», y determine el voltaje retornado al 
colector de Q, (con Y, ajustado a cero, por supuesto). 
Demuestre que 


AR i EmRelhges + 1) E x 
Ra + (Af + Dires + Re + (Reg/lr0) 


QiRg 
Reri Bella) 


8.46 Para'determinar la ganancia de circuito del amplifica- 
dor que se ilustra en la figura P8.29, el lugar más 
conveniente para abrir el circuito es entre el termi- 
nal del colector de Q, y R,. Haga esto, aplique una 
señal de corriente /, al nodo de la fuente de Q, y 
determine la señal de corriente retornada en el termi- 
nal del colector de O,. Como es costumbre, V, debe 
ajustarse a cero. Demuestre que 


382 Ri hiRor 
Ri + Vgmi Roi + (hez + Dire + Re) 
8.47 Demuestre que la ganancia de circuito del amplifica- 
dor de la figura P8.33 es 
ReAlr, o5 


AB= Em 02 Tos) (RITO + Ves 


donde 2,» 1.» es la g,, de cada uno de los transistores Q, 


y Q2. 


8.48 Para el circuito de la figura P8.38. calcule la ganancia 
de circuito. Suponga que los FET tienen gp = 1 mA/V. 


8.49 El op amp del circuito de la figura P8.42 tiene una 
resistencia diferencial de entrada R,4. una ganancia de 
Circuito abierto u y una resistencia de salida »,. De- 
muestre que la ganancia de circuito es 


PA ele 
AB ER ANTRO EE] 


š r(RJIRia) 
r+ Re+ (RJIRia) 


8.50 Para el circuito de la figura P8.43, calcule la ganancia 
del circuito y luego encuentre la resistencia de entrada ` 
Ren. Suponga que los BJT tienen hy. = 100. 


Sección 8.8: El problema de la estabilidad 


8.51 Un op amp diseñado para tener una ganancia de baja 
frecuencia de 10% y una respuesta de alta frecuencia 
dominada por un solo polo a 100 rad/s, adquiere, por 
medio de un error de fabricación, un par de polos 
“adicionales a 10 000 rad/s. ¿A qué frecuencia alcanza 
180° el desfasamiento total? A esta frecuencia, ¿para 
qué valor de ĝ, que se supone independiente de la 
frecuencia, alcanza la ganancia de circuito un valor de 
la unidad? ¿Cuál es el correspondiente valor de la 
ganancia de circuito cerrado a bajas frecuencias? 


**8.52 Para la situación descrita en el problema 8.51, dibuje 


los diagramas de Nyquist para 8 = 1.0 y 10°. (Trace 
el diagrama para'w = 0, 100, 10°, 10° e œ rad/s.) 

8.53 Un op amp que tiene una ganancia a baja frecuencia 
de 10°, y una atenuación de un polo de 10° rad/s, se 
conecta en un circuito de retroalimentación negativa 
por medio de una red de retroalimentación que tiene 
una transmisión k y atenuación de dos polos a 10* 
rad/s. Encuentre el valor de k arriba del cual el ampli- 
ficador de circuito cerrado se hace inestable. 

8.54 Considere un amplificador de retroalimentación para 


el cual la ganancia de circuito abierto A(s) está dada 
por 


1000 
PE PST. 2 A 
OA 


Si el factor de retroalimentación /3 es independiente 
de la frecuencia, encuentre la frecuencia a la que 
el desfasamiento es 180%, y encuentre el valor crítico 
de Bal cual comienza la oscilación. 


«Sección 8.9: Efecto de la retroalimentación 
en los polos de un amplificador 


8.55 


*8.56 


D8.57 


8.58 


Un amplificador de cd que tiene una respuesta de 
un solo polo con frecuencia de polo de 10' Hz, y 


frecuencia de ganancia unitaria de 10 MHz, se opera 


en un circuito cuyo factor de retroalimentación inde- 

pendiente de la frecuencia es 0.1. Encuentre la ganan- 

cia de baja frecuencia, la frecuencia de 3 dB, y la 
frecuencia de ganancia unitaria. del amplificador de 
circuito cerrado. ¿En qué factor se desplaza el polo? 

Un amplificador que tiene una ganancia de baja fre- 

cuencia de 10°, y polos a 10 y 10% Hz, se opera en un 

circuito de retroalimentación negativa con una ĝ in- 
dependiente de la frecuencia. 

(a) ¿Para qué valor de 8 coinciden los polos de 
circuito cerrado? ¿A qué frecuencia? - 

(b) ¿Cuál es la ganancia de baja frecuencia corres- 
pondiente a la situación en (a)? ¿Cuál es el valor 
de la ganancia a la frecuencia de los polos coin- 
cidentes? 

(c) ¿Cuál es el valor de Q correspondiente a la 
situación en (a)? 

(d) Si £ se aumenta en un factor de 10, ¿cuáles son 
las nuevas ubicaciones del polo? ¿cuál esla 
correspondiente Q del polo? 

Un amplificador de cd tiene una ganancia de circuito 
abierto de 1000 y dos polos, uno dominante a 1 kHz 
y uno a alta frecuencia cuya ubicación se puede con- 
trolar. Se requiere conectar este amplificador en un 
circuito de retroalimentación negativa que proporcio- 
ne una ganancia de cd de circuito cerrado de 100 y una 
respuesta plana máxima, Encuentre el valor requerido 
de [ y la frecuencia a la que el segundo polo debe 
ponerse. 

Reconsidere el ejemplo 8.5 con el circuito de la figura 

8.34 modificada para incorporar una red llamada de 

reducción progresiva, en que los componentes inme- 

diatamente adyacentes a la entrada del amplificador 


. se elevan en impedancia a C/10 y 10 R. Encuentre 


8.59 


expresiones para la resultante frecuencia de polo w y 
el factor O. ¿Para qué valor de K coinciden los polos? 
¿Para que valor de K se hace la respuesta plana máxi- 
ma? ¿Para qué valor de K oscila el circuito? 

Tres inversores lógicos idénticos, cada uno de los 
cuales se puede caracterizar en su región de conmuta- 
ción como un amplificador lineal que tiene una ganan- 
cia de -K y un polo a 10 Hz, se conectan en un anillo. 
Recordando esto como un circuito de retroalimenta- 
ción negativa con = 1, encuentre el mínimo valor de 
K para el cual el anillo inversor debe oscilar. ¿Cuál 
sería la frecuencia de oscilación para operación a muy 
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pequeña señal? [Nótese que, en la práctica, este osci- 
lador de anillo opera con señal relativamente más 
grande (niveles lógicos) a una frecuencia un poco 
menor.] 


Sección 8.10: Estudio de estabilidad usando 
diagramas de Bode 


8.60 


8.61 


8.62 


8.63 


8.64 


*8.65 


Reconsidere el ejercicio 8.14 para el caso del op amp 
alambrado con regulador de ganancia unitaria. ¿A qué 
frecuencia es 4% = 1? ¿Cuál es el correspondiente 
margen de fase? 

Reconsidere el ejercicio 8.14 para el caso de un error de 
manufactura que introduce un segundo polo a 10* Hz. 
¿Cuál es ahora la frecuencia para la cual (4/3 = 1? ¿Cuál 
es el correspondiente margen de fase? ¿Para qué valores 
de f es el margen de fase de 45% o más? 

¿Para qué margen de fase tiene la compensación de 
ganancia un valor de 5%? ¿y de 10%? ¿y de 0.1 dB? 
¿y de 1 dB? [Sugerencia: utilice el resultado de la 
ecuación (8.48).] 

Un amplificador tiene una ganancia de cd de 10% y 
polos a 10% Hz, 3.16 x 10% Hz, y 10% Hz. Encuentre al 
valor de £ y la correspondiente ganancia de circuito 
cerrado, para la cual se obtiene un margen de fase 
de 45%, 

Un amplificador de dos polos para el que Ay = 10° y 
que tiene polos a 1 MHz y 10 MHz se va a conectar a 
un diferenciador. Con base en la regla de la velocidad 
de aproximación, ¿cuál es la más pequeña constan- 
te de tiempo de diferenciador para la cual la operación 
es estable? ¿Cuáles son los correspondientes márge- 
nes de ganancia y fase? 

Para el amplificador descrito por la figura 8.37 y 


con retroalimentación independiente de la frecuencia, * 


¿cuál es la mínima ganancia de voltaje a circuito 
cerrado que se puede obtener para márgenes de fase 
de 90° y 45% 


Sección 8.11: Compensación de frecuencia 


.D8.66 


D38.67 


Un amplificador de varios polos que tiene un primer 
polo a 2 MHz y una ganancia de cd de circuito abierto 
de 80 dB se va a compensar para ganancias de circuito 
cerrado muy bajas, de sólo la unidad, por la introduc- 
ción de un nuevo polo dominante. ¿A qué frecuencia 
debe ser puesto el nuevo polo? 

Para el amplificador descrito en el problema 8.66, en 
lugar de introducir un nuevo polo dominante podemos 
usar capacitancia adicional en el nodo del circuito al 
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cual el polo se forma, para reducir la frecuencia del 
primer polo. Si la frecuencia del segundo polo es 
10 MHz y si permanece sin cambio mientras se intro- 
duce capacitancia adicional como se menciona, en- 
cuentre la frecuencia a la cual el primer polo debe ser 
bajado para que el amplificador resultante sea estable 
para ganancias de circuito cerrado tan bajas como la 
unidad. ¿En qué factor aumenta la capacitancia en el 
nodo de control? 

Tome en cuenta los efectos de la división de polos al 
considerar las ecuaciones (8.58) y (8.59) bajo las con- 
diciones que R, ~ R, = R, C1 = C1/10 =C, Cy > Cy 
£n = 100/R, al calcular wp, wp y wp , Lp». 

Un op amp con ganancia de voltaje de circuito abierto 
de 10° y polos a 10%, 10% y 10” Hz se va a compensar 
porla adición de un cuarto polo dominante para operar 
de manera estable con retroalimentación unitaria (8= 
1). ¿Cuál es la frecuencia del polo dominante reque- 
rido? La red de compensación va a consistir en una 
red RC de pasabajos puesta en la trayectoria de retro- 
alimentación negativa del op amp. Las condiciones de 
polarización de cd son tales que se puede conectar un 
resistor de 1 MQ en serie con cada uno de los termi- 
nales de entrada negativo y positivo. ¿Qué condensa- 
dor se requiere entre la entrada negativa y tierra para 
realizar el requerido cuarto polo? 

Un op amp con una ganancia de voltaje a circuito abierto 
de80dB y polos a 10”, 10 y 2 x 10 Hzseva a compensar 
para ser estable para una ĝ unitaria. Suponga que el op 
amp incorpora un amplificador equivalente al de lafigura 
8.40, con Cı = 150 pF y gm = 40 mA/V, y que fp, es 
causada por el circuito de entrada y fp por el circuito de 


**8.71 


salida de este amplificador. Encuentre el valor necesario 
para compensar la capacitancia de Miller y' la nueva 
frecuencia del polo de salida. i 

El op amp del circuito de la figura P8.71 tiene una 
ganancia de circuito abierto de 10% y una atenuación 
de un solo polo con 434 = 10 rad/s. 

(a) Trace un diagrama de Bode para la ganancia de 
circuito. 

Encuentre la frecuencia a la cual 144] = 1, y 
encuentre el correspondiente margen de fase. 
Encuentre la función de transferencia de circuito 
cerrado, incluyendo su cero y polos. Trace un 
diagrama de polo cero. Dibuje la magnitud de 
la función de transferencia contra frecuencia, y 
aplique leyenda a los parámetros importantes de 
su dibujo. 


(b) 
(c) 


Fig. P8.71 
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Etapas de salida 
y amplificadores de potencia 


inttodúcción 9.7 Variaciones en la configuración 
9.1 Clasificación de etapas clase AB 

de salida 9.8 Amplificadores de potencia 
9.2 Etapa de salida clase A de circuito integrado (IC) 
9.3 Etapa de salida clase B 9.9 Transistores MOS de potencia 
9.4 Etapa de salida clase AB 9.10 Ejemplo de simulación del SPICE 
9.5 Polarización del circuito Resumen 

clase AB Bibliografía 
9.6 Los BJT de potencia ` Problemas 

INTRODUCCIÓN 


Una función importante de la etapa de salida es dar al amplificador una baja resistencia de salida 
para que pueda entregar la señal de salida a la carga sin pérdida de ganancia. Como la etapa de 
salida es la etapa final del amplificador, suele manejar señales relativamente grandes y por ello las 
aproximaciones y modelos a pequeña señal no son aplicables o deben usarse con cuidado. La 
linealidad permanece como requisito muy importante. En realidad, una medida de la bondad del 
diseño de la etapa de salida es la distorsión armónica total (THD) que introduce. Éste es el valor 
rms (raíz cuadrática media) de las componentes armónicas de la señal de salida, excluyendo la 
fundamental, expresada como porcentaje del rms de la fundamental. Un amplificador de potencia 


. de audio de alta fidelidad contiene una THD del orden de una fracción de uno por ciento. 


El requisito más complejo en el diseño de la etapa de salida es que entrega la cantidad pedida 
de potencia a la carga de una manera eficiente, lo cual implica que la potencia disipada en los 
transistores de la etapa de salida debe ser tan baja como sea posible. Este requisito se deriva 
principalmente del hecho de que la potencia disipada en un transistor eleva su temperatura en la 
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unión interna, y hay una máxima temperatura (entre 150°C y 200°C para dispositivos de silicio) 
arriba de la cual el transistor se destruye. Otras razones para que sea necesaria una elevada 
eficiencia de conversión de energía son prolongar la duración de baterías empleadas en circuitos 
alimentados con batería, para permitir una fuente de alimentación más pequeña y de nienor costo, 
o para obviar la necesidad de ventiladores de enfriamiento. 

Comenzamos este capítulo con un estudio de las diversas configuraciones de etapas de salida 
que se utilizan en amplificadores que manejan potencias baja y alta. En este contexto, “alta potencia” 
se refiere generalmente a una potencia mayor de 1 W. Consideramos a continuación los requisitos 
específicos de los BJT que se utilizan en el diseño de etapas de salida de alta potencia, llama- 
‘dos transistores de potencia. Pondremos especial atención a las ds térmicas de estos. 
transistores. 

Un amplificador de potencia es simplemente un amplificador con una etapa de salida de alta 
potencia. Estudiaremos ejemplos de amplificadores de potencia de circuitos discretos e integrados. 
También haremos un breve análisis de las estructuras de los MOSFET que en la actualidad son de 
uso generalizado en el diseño de circuitos de potencia. El capítulo concluye con un ejemplo que 
ilustra el uso de la simulación del SPICE en el análisis y diseño de etapas de salida. 


9.1 CLASIFICACIÓN DE ETAPAS DE SALIDA 


Las etapas de salida se clasifican de acuerdo con la forma de onda de corriente de colector que 
resulta cuando se aplica una señal de entrada. En la figura 9.1 se ilustra la clasificación para el caso 
de una señal de entrada senoidal. La etapa clase A, cuya forma de onda respectiva se muestra en la 
figura 9,1(a), está polarizada a una corriente /¿ mayor que la amplitud de la corriente de señal, Í.. 
Entonces, el transistor de una etapa clase A conduce durante todo el ciclo de la señal de entrada; es 
decir, el ángulo de conducción es de 360°. En contraste, la etapa clase B, cuya forma de onda 
respectiva se muestra en la figura 9.1(b), está polarizada a cero corriente de cd. Así, un transistor 
de clase B conduce durante sólo la mitad del ciclo de la onda senoidal de entrada, resultando en un 
ángulo de conducción de 180°. Como veremos posteriormente, las mitades negativas de la onda 
senoidal serán producidas por otro transistor que también opera en el modo de clase B y conduce 
durante semiciclos alternados. 

Una clase intermedia entre A y B, apropiadamente denominada clase AB, implica la polariza- 
ción del transistor a una corriente de cd diferente de cero, mucho más pequeña que la corriente de 
pico de la señal de onda senoidal. Como resultado de esto, el transistor conduce durante un intervalo 
ligeramente mayor de medio ciclo, como se ilustra en la figura 9.1(c). El ángulo de conducción 
resultante es mayor de 180” pero mucho menor de 360". La etapa de clase AB tiene otro transistor 
que conduce durante un intervalo ligeramente mayor que el del semiciclo negativo, y las corrientes 
de los dos transistores se combinan en la carga. Se deduce que, durante los intervalos cerca de los 
cruces de cero de la entrada senoidal, ambos transistores conducen. 

En la figura 9.1(d) se ilustra la onda de corriente de colector para un transistor operado ccmo 
amplificador clase C. Observe que el transistor conduce durante un intervalo más corto que el de un 
semiciclo, es decir, el ángulo de conducción es menor que 180°, El resultado es la onda de corriente 
periódica pulsatoria que se muestra. Para obtener un voltaje senoidal de salida, esta corriente se 
pasa por un circuito LC paralelo, sintonizado a la frecuencia de la senoide de entrada. El circuito 
sintonizado actúa como filtro pasabanda y produce un voltaje de salida proporcional a la amplitud - 
de la componente fundamental de la representación de la serie de Fourier de la onda de corriente. 

Los amplificadores clase A, AB y B se estudian en este capítulo. Se utilizan como etapas de 
salida de op amps y amplificadores de potencia de audio. En esta última aplicación, la clase AB es 
la preferida por razones que se explicarán en las siguientes secciones. Los amplificadores clase C 
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(c) (d) 


Fig. 9.1 Formas de onda de corriente de colector para transistores que operan en etapas amplificadoras (a) 
clase A, (b) clase B, (c) clase AB y (d) clase C. 


se utilizan por lo general para amplificación de potencia de radio frecuencia (RF) (necesaria, por 
ejemplo, en teléfonos móviles y transmisores de radio y TV). El diseño de amplificadores clase C 
es un tema más bien especializado y no se incluye en este libro. 

Aun cuando el BJT se ha utilizado para ilustrar la definición de las diversas clases de etapas 
de salida, la misma clasificación se aplica a etapas de salida ejecutadas con transistores MOSFET. 
Además, la clasificación anterior se extiende a etapas amplificadoras diferentes de las usadas a la 
salida. A este respecto, todos los amplificadores de emisor común, base común y colector común 
(y sus similares con FET) estudiados en capítulos anteriores pertenecen a la categoría de clase A. 


9.2 ETAPA DE SALIDA CLASE A 


Debido a su baja resistencia de salida, el seguidor de emisor es la etapa de salida clase A más 
conocida. Ya hemos estudiado el seguidor de emisor en los capítulos 4 y 7; en lo que sigue consi- 
deraremos su'operación a gran señal. 
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"Curva característica de transferencia 


En la figura 9.2 se ilustra un seguidor de emisor Q, polarizado con una corriente constante 7 
suministrada por el transistor Q,. Como la corriente de emisor iz, = Z + i, la corriente de 
polarización J debe ser mayor que la máxima corriente de carga negativa; de otra da O, se corta 
y la operación clase A ya no se mantiene. 

La curva característica de transferencia del seguidor de emisor de la figura 9.2 está descrita por 


Uo = V; — UBEL (9.1) 


donde Vaz, depende de la corriente de emisor isy y, por lo tanto de la corriente de carga i. Si 
despreciamos los cambios relativamente pequeños en Ugg, (60 mV por cada factor de cambio de 10 
en la corriente de emisor), resulta la curva de transferencia lineal de la figura 9.3. Como se indica, 
el límite positivo de la región lineal está determinado por la saturación de O); así, 


Uomi = Vec — Veris (9.2) 
En la dirección negativa, el límite de la región lineal está determinado ya sea porque Q, no conduzca, | 
Uomin = IR, (9.3) 
O porque Q; se sature, 
Vomin = Vcc + Veer * (9.4) 


dependiendo de los valores de / y R,. El voltaje de salida absolutamente más bajo es el dado por la 
ecuación (9.4) y se alcanza siempre que la corriente de polarización / sea mayor que la magnitud 
de la corriente correspondiente de carga, 


1> |-Vec + Versal 
L 


(9.5) 


Fig. 9.2 Seguidor de emi- 
sor (Q,) polarizado con una 
corriente constante / alimen- 
tada por el transistor Q2. 
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Vo 
(Vec — VeEtsar) 


Fig. 9.3 Gráfica caracteristica de transferencia del seguidor de emisor de la figura 9.2. Esta característica 
lineal se obtiene si se desprecia el cambio en ugg, con iz. La máxima salida positiva está determinada por la 
saturación de O. En la dirección negativa, el límite de la región lineal está determinado ya sea por que Q, 
no conduzca o por la saturación de Q,, dependiendo de los valores dè / y de R}. 


Ejercicios 


+ D9.1 Para el seguidor de emisor de la figura 9.2, Vec = 15 V, Vees = 0.2 V, Vse = 0.7 V y constante, y ĝ es muy 
$ elevada. Encuentre el valor de R que establecerá una corriente de polarización suficientemente grande para permitir la 
y señal de salida máxima posible para R; = 1 kQ. Determine la señal de salida resultante y las corrientes de emisor mínima 
y máxima. 


Resp. 0.97 kQ; -14.8 V a +14.8 V; 0 229.6 mA 


9.2 Para el seguidor de emisor del ejercicio 9.1, en que Z= 14.8 mA, considere el caso en que vo está limitado a valores i 
entre -10 V y +10 V. Supongamos que Q; tiene vgs = 0.6 V a ic = 1 mA, y que a > 1. Encuentre vy correspondiente a $ 
vo = -10 V, 0 y +10 V. En cada uno de estos puntos, utilice análisis de pequeña señal para determinar la ganancia de Ad 
voltaje vo /v;. Nótese que el incremento de ganancia de voltaje da la pendiente de la curva característica de vo contra vy. . 


PE IA 


Resp. -9.36 V, 0.67 V y 10:68 V; 0.995 V/V, 0.998 V/V, y 0.999 V/V 


TIPA 


A O A O A SX 


Formas de onda de señal 


Considere la operación del circuito seguidor de emisor de la figura 9.2 para entrada senoidal. 
Despreciando Vcs, Vemos que si la corriente de polarización / se selecciona debidamente, el voltaje 
de salida puede oscilar de -Vcc a +Vcc con el valor de reposo siendo cero, como se muestra en la 
figura 9.4(a). En la figura 9.4(b) se ilustra la correspondiente forma de onda de vcz, = Vec ~ vo. - 
Ahora, suponiendo que la corriente de polarización 7 se selecciona para permitir una corriente de 
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(b) 


ic - Pm 


o. ; (d) 


Fig. 9.4 Formas de onda de señal máxima en la etapa de salida clase A de la figura 9.2 bajo la condición 
de I = Vcc /R, o, lo que es lo mismo, Rz = Vech. 


carga máxima negativa de V¿c/R,, la corriente del colector de O, tendrá la forma de onda que se 
ilustra en la figura 9.4(c). Finalmente, la figura 9.4(d) muestra la forma de onda de la disipación 
instantánea de potencia en Q,, 


Po = Uenias (9.6) 


Disipación de potencia 


En la figura 9.4(d) se indica que la máxima disipación instantánea de potencia en Q; es Vccl. Esto 
es igual a la disipación de potencia en reposo en Q,. Entonces, el transistor de seguidor de emisor 
disipa la máxima cantidad de potencia cuando vo = 0. Como esta condición (sin señal de entrada) 
puede fácilmente prevalecer durante periodos prolongados, el transistor Q, debe tener capaci- 
dad para resistir una continua disipación de potencia de Vecl. 

La disipación de potencia en O, depende del valor de R,. Considere el caso extremo de un 
circuito de salida abierto, esto es, R, = eo. En este caso, ¡¿, = 7 es constante y la disipación instantánea . 
de potencia en Q, dependerá del valor instantáneo de vo. La máxima disipación de potencia ocurrirá 
cuando vo = —V¿c, porque en este caso veeg: es un máximo de 2Vcc y pp; = 2 Veel. Esta condición, 
sin embargo, normalmente no persistiria durante un intervalo prolongado, por lo cual el diseño no 
necesita ser asi de conservativo. Observe que, con una carga de circuito abierto, el promedio de 
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disipación de potencia en Ọ, es Vec!. Una situación de mucho más riesgo se presenta en el otro 


extremo de R}, específicamente, R, = 0. En el caso de un cortocircuito a la salida, un voltaje positivo 


de entrada teóricamente resultaría en una corriente infinita de carga. En la práctica, puede circular 
una corriente muy elevada por O), y si persiste la condición de cortocircuito, la resultante disipación 
grande de potencia en O, puede elevar la temperatura de su unión rebasando el máximo especificado, 
con lo cual se quema Q,. Para evitar esta situación, las etapas de salida suelen estar equipadas con 
protección contra cortocircuitos, como se explicará posteriormente. 

La disipación de potencia en O, también debe ser tomada en cuenta al diseñar una etapa de 
salida de seguidor de emisor. En vista de que Q, conduce una corriente constante 7, y el máximo 
valor de vcm es 2Vcc, la máxima disipación instantánea de potencia en Q, es 2Vccl. Este máximo, 
sin embargo, ocurre cuando vo = Vcc, condición que normalmente no prevalece durante periodos 
prolongados. Una cantidad más significativa para fines de diseño es el promedio de disipación de 


potencia en O, , que es Vec]. 


Ejercicio 


carga. 


9.3 Considere el seguidor de emisor de la figura 9.2 con Vec = 10 V, Z= 100 mA y R; = 100 Q. Encuentre la potencia 
disipada en Q, y Q, en condiciones de reposo (vo = 0). Para un voltaje senoidal de salida de máxima amplitud posible 
(despreciando Vcesu) encuentre el promedio de disipación de potencia en Q, y Q2. También encuentre la potencia de 


Resp. 1W, 1 W;0.5 W, 1 W; 0.5 W 


A A A AN aen 


AA 


A PIER 


Eficiencia de conversión de potencia 


La eficiencia de conversión de potencia de una etapa de salida está definida como 


potencia de carga (P,) 
” potencia de alimentación (Ps) 


Mi 


n (9.7) 


Para el seguidor de emisor de la figura 9.2, si se supone que el voltaje de salida es una senoide con 
valor pico de V, el promedio de potencia de carga será 


PL==> (9.8) 


Como la corriente en Q, es constante (7), la potencia tomada de la fuente negativa! es Vcc] El 
promedio de corriente en Q, es igual a 1, y entonces el promedio de potencia tomada de la fuente 
positiva es Vccl. Por lo tanto, el promedio total de la fuente de alimentación es 


Ps=2Vccl (9.9) 


l Esto no incluye la potencia tomada por el transistor Q; de polarización conectado como diodo. 
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aeeie morar ame 
A A AO 


Ejercicio 


9.4 Para el 
una senoide 


tomado de las fuentes. (c) La eficiencia de conversión de energía. 
Pase por alto la pérdida en Q3. 


TRASP: 0.32 W; 2 W; 16% 


mane ART RAT 


Las ecuaciones (9.8) y (9.9) se pueden combinar para obtener 


eZ: 
"4 RV co 
OS MAA 
sl) ds 


Como VA < Vecy VA < Ip, se obtiene máxima eficiencia cuando 


, Ê, = Vcc = IR, (9.11) 
La eficiencia máxima alcanzable es 25%. Como esta cantidad es más bien baja, la etapa de salida 
clase A raras veces se usa en aplicaciones de gran potencia (de más de 1 W). Nótese también que, 
en la práctica, el voltaje de salida está limitado a valores más bajos para evitar la saturación del 
transistor y la consiguiente distorsión no lineal. Por lo tanto, la eficiencia alcanzada suele ser 
de 10% a 20%. 


EN LEN om tre ARTE TDT ENTES N TUSON ET 
A A A PE ITA BRNTIX 


seguidor de emisor de la figura 9.2, sea Vcc = 10 V, Z= 100 mA y R, = 100 Q. Si el voltaje de salida es 
de 8 V pico, encuentre lo siguiente. (a) La potencia entregada a la carga. (b) El promedio de potencia 
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be 


A A A AAA e han kiinaag A ES RI TAT 


AS TERS AAT TA pS 


9.3 ETAPA DE SALIDA CLASE B 


En la figura 9.5 se ilustra una etapa de salida clase B. Está formada por un par complementario de 
transistores (esto es, un npn y un pnp) conectados en forma tal que ambos no pueden conducir 
simultáneamente. 


+Vec 


ol Fig. 9.5 Etapa de sa- 
O lida clase B. 


Kee 
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Operación del circuito 


Cuando el voltaje de entrada u, es cero, ambos transistores están en corte y el voltaje de salida vo 
es cero. A medida que v; se hace positivo y rebasa unos 0.5 V, Qy conduce y opera como seguidor 
` de emisor. En este caso vo sigue a v; (es decir, Vo = U; — Veen) y Lv proporciona la corriente de carga. 
Entre tanto, la unión entre emisor y base de Qp estará polarizada inversamente por el Vss de Qy, que 
es aproximadamente de 0.7 V. Entonces, Qp estará en corte. 

Si la entrada se hace negativa en más de unos 0.5 V, Op conduce y actúa como seguidor de 


emisor. De nueva cuenta, vo sigue a u, (esto es, Vo = U; + Vesp), pero en este caso Qr proporciona 
la corriente de carga y Oy estará en corte. 


Concluimos que los transistores de la etapa clase B de la figura 9.5 están polarizados a cero 


corriente y conducen sólo cuando está presente la señal de entrada. El circuito opera en configu- 
ración simétrica de doble efecto (push-pull): Oy impulsa corriente (es la fuente) hacia la carga 
cuando y es positivo, y Op toma (disipa) corriente de la carga cuando y, es negativo. 


Curva característica de transferencia 


En la figura 9.6 se ilustra un diagrama de la curva característica de transferencia de la etapa clase 
B. Nótese que existe un intervalo de v, centrado alrededor de cero cuando ambos transistores están 
en corte y vo es cero. Esta banda muerta causa la distorsión de cruce que se ilustra en la figura 
9.7 para el caso de una onda senoidal de entrada. El efecto de distorsión de cruce será más 
pronunciado cuando la amplitud de la señal de entrada sea pequeña. La distorsión de cruce en 
amplificadores de potencia de audio da lugar a sonidos desagradables. 


Eficiencia de conversión de potencia 
Para calcular la eficiencia de conversión de potencia, ņ, de una etapa.clase B, despreciamos la 


distorsión de cruce y consideramos el caso de una senoide de salida de amplitud pico V,. El promedio 
de potencia de carga será 


Vo 


(Vec ~ Veens) 22222 
Pendiente = 1 


l 


A E 
| (Vec — Veensu T Voen) v 
+0.5 V 


—0.5 V 
1 


(— Vec + Vecpsas — Vesp) 


Pendiente = ] 
a A (= Vec + VecPsa) 


Fig. 9.6 Curva característica para la etapa de salida clase B de la figura 9.5. 
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1 


Fig. 9.7 Ilustración de cómo la banda muerta de la curva caracteristica de transferencia de clase B resulta 
en distorsión de cruce. 


P, a (9.12) 


La corriente tomada de cada fuente estará formada por semiondas senoidales de amplitud pico 
WA /R¿). Entonces, el promedio de corriente tomada de cada una de las dos fuentes de alimentación 
será V,/mRo. Se deduce que el promedio de potencia tomada de cada una de las dos fuentes de 
alimentación será la misma 


Ps: =P ] , Y, 9.13 
sn E cc = (9.13) 
y el total de potencia de la fuente será 
2 Ph 
Ps==2YV, y 
s77 Ri cc (9.14) 
Así, la eficiencia estará dada por 
e 
=> 9.1 
Ya (2.15) 


Se deduce que la máxima eficiencia se obtiene cuando Y, está en su máximo. Este máximo está 
limitado por la saturación de Oy y Op a Vee — Veces œ Vec. A este valor de voltaje de salida pico, la 
eficiencia de conversión de potencia es 


máx = a = 78.5% (9.16) 
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ý Este valor es mucho mayor que el obtenido en la etapa clase A (25%). Finalmente, observamos que 
el máximo promedio de potencia disponible para una capa de salida clase B se obtiene al sustituir 
= Vcc en la ecuación (9. 12), 


a (9.17) 


Disipación de potencia l 


A diferència de la etapa clase A; que disipa máxima potencia en condiciones de reposo (vo = 0), la 
disipación de potencia en reposo de la etapa clase B es cero. Cuando se aplica una señal de entrada, 
el promedio de potencia disipada exi la etapa clase B está dado por 


y . Pp= Ps- P, e (9.18) 
Al sustituir por Ps de la ecuación (9.14) y por P, de la ecuación (9.12) resulta 


i y? 
P= e-k (9.19) 
Por la simetría vemos que la mitad de Pp se disipa en O y la otra mitad en Qp. Así, Oy y Qp deben 
tener. capacidad para disipar sin riesgo Pb watts. Como Pp depende de V,, debemos hallar la 
disipación de potencia en el peor de los casos, Pomáx- Al derivar la ecuación (9.19) con respecto a 
Ve igualar la derivada a cero se obtiene el valor de Y, que resulta en el máximo 10 promedio de 
disipación de potencia como 


A 2 
Va Pomix = FS Vec (9.20) 


Pomáx = ZR, Qan 
Entonces 
y2 . 
Ponmáx = P DPmix = R (9.22) 
L 


En el punto de máxima disipación de potencia, la eficiencia se puede evaluar al sustituir por YA de 
la ecuación (9.20) en la ecuación (9.15); por lo tanto, y = 50%. l 

En la figura 9.8 se ilustra una curva de Pp (ecuación 9.19) contra el voltaje de pico de salida 
V.. Curvas como ésta suelen aparecer en las hojas de datos de amplificadores de potencia de circuitos 
integrados. (Por lo general, sin embargo, Pp se traza contra P,, 


en lugar de Ê). De la figura 9.8 se obtiene una observación interesante: si se aumenta Y, Y, rebasando 


2Vcclt decrece la potencia disipada en la etapa clase B mientras que aumenta la potencia de carga. 
El precio pagado es un aumento en distorsión no lineal como resultado de aproximar la región de 
saturación de operación de Oy y Op. La saturación del transistor aplana los picos de la onda senoidal 
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2 Voc Vec A 


Fig. 9.8 Disipación de potencia de la etapa de salida clase B contra amplitud de la senoide de salida. 


de salida. Desafortunadamente, este tipo de distorsión no se puede reducir de manera significativa 
mediante la aplicación de retroalimentación negativa (véase la sección 8.2), y por lo tanto la 
saturación del transistor debe evitarse en aplicaciones que requieran baja distorsión armónica total. 


EJEMPLO 9.1 


Se pide diseñar una etapa de salida clase B para entregar un promedio de potencia de 20 W a una 
carga de 8 Q, La fuente de alimentación debe ser seleccionada de modo tal que Vec sea unos 5 V 
mayor que el voltaje de pico de salida. Esto evita la saturación del transistor y la consiguiente 
distorsión no lineal, y toma en cuenta incluso un circuito de protección contra cortocircuitos. (Esto 
último se tratará en la sección 9.7.) Determine el voltaje de alimentación necesario, la corriente de 
pico tomada de cada fuente, el total de potencia de alimentación y la eficiencia de conversión 
de potencia. También determine la máxima potencia que cada transistor pueda disipar sin riesgo. 


SOLUCIÓN 


Como 
WA 
P > 2 R 
entonces 


=V2x20x8 =17.9 V 


Por lo tanto, seleccionamos Vec=23 V 
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La corriente de pico tomada de cada fuente es 


El promedio de potencia tomada de cada fuente es 


Ps, =Ps.= x 2.24 x23=16.4 W 


l 
T 
para un total de potencia de alimentación de 32.8 W. La eficiencia de conversión de potencia es 


O. en 
P: 32.8 * 100 61% 


La máxima potencia disipada en cada transistor está dada por la ecuación (9.22); así, 


Véc 
Poxmáx = Pormix = TR; 


-B 
ea CIW 


Reducción de la distorsión de cruce 


La distorsión de cruce de una etapa do salida clase B se puede reducir de manera considerable si se 
emplea un op amp de alta ganancia y retroalimentación negativa general, como-sé muestra en la 
figura 9.9. La banda muerta de +0.7 V se reduce a £0.7/A volts, donde A, es la ganancia de cd del 
op amp. Sin embargo, la limitación de rapidez de respuesta del op amp ocasionará que sea notoria la 
conducción y no conducción alternadas de los transistores de salida, en especial a altas frecuencias. 
Un método más práctico para reducir y casi eliminar la distorsión de cruce se encuentra en la etapa 
clase AB, que se estudiará en la siguiente sección. 


— Vec 


Fig. 9.9 Circuito de clase B con un op amp conectado en un circuito de retroalimentación negativa para 
reducir la distorsión de cruce.’ 
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2Vec 


Fig. 9.10 Etapa de salida clase B 
operada con una sola fuente de ali- 


mentación. 
R: 


Operación con una fuente 


La etapa clase B puede ser operada desde una sola fuente de alimentación, en cuyo caso la carga 
está capacitivamente acoplada, como se muestra en la figura 9.10. Nótese que para hacer directa- 
mente aplicables las fórmulas dedvcidas antes, la fuente de alimentación única se denota como 2 Vcc. 


A TA AA A TR o 


zi Ejercicio ; 


9. 5 Para la etapa de salida clase B de la figura 9.5, sea Vcc = 6 V y R, =4 Q. Si la salida es una senoide con amplitud 
„pico de 4.5 V, encuentre (a) la potencia de salida; (b) el promedio de potencia tomada de cada fuente; (c) la eficiencia 
'. de potencia obtenida a este voltaje de salida; (d) las corrientes pico suministradas por uz, suponiendo que 3y = p = 50; 
~ (e) el máximo de potencia que cada transistor debe ser capaz de disipar sin riesgo. 

Resp. a 53 W; (b) 2. 15 W; (c0)59%; (d) 22. 1 mA; (e)0.91 W 


ATA EA agaaa TS RI TA A ATA TT E at 


9.4 ETAPA DE SALIDA CLASE AB 


La distorsión de cruce prácticamente se puede eliminar si se polarizan los transistores de salida 
complementaria a una corriente pequeña pero diferente de cero. El resultado es la etapa de 
salida clase AB que se muestra en la figura 9.11. Un voltaje de polarización Vgs se aplica entre las 
bases de Oy y Op. Para v; = 0, vo = 0 y aparece un voltaje Vag/2 en paralelo con la unión entre base 
y emisor de cada uno de los transistores Oy y Op. Suponiendo dispositivos acoplados, 


iy = ip= lo = 1se VR (9.23) 
El valor de Vss se selecciona para producir la necesaria corriente /y de reposo. 
Operación de circuito 
Cuando +, se hace positivo en cierta cantidad, el voltaje en la base de Qy aumenta en la misma 


cantidad y la salida se hace positiva a un valor casi igual, 


y, 
VoF ùt 7 — UBEN $ (9.24) 
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+Vec 


Fig. 9.11 Etapa de salida clase ` 
AB. Se aplica un voltaje de polari- 
zación Vps entre las bases de Oy y 
Op, dando lugar a una corriente de 
polarización [y dada por la ecua- 
ción (9.23). Así, para un v; peque- 
ño, ambos transistores conducen y 
la distorsión de cruce se elimina 
casi por completo. 


vi 


—Vec 


El vo positivo hace que una corriente ¡, circule por R,, y entonces iy debe aumentar, esto es, 
in= ip + i, (9.25) 


El aumento en ¡y será acompañado por un correspondiente aumento en vegy (arriba del valor de 
reposo de Vss/2), pero, como el voltaje entre las dos bases permanece constante en Vas, el aumento 
en Uggy resultará en igual decremento en vesp y por lo tanto en ip. La relación entre iy € ip se puede 
deducir como sigue: 


Usen + Uess = Veg 


inip = 13 (9.26) 


Entonces, a medida que iy aumenta, ip decrece en la misma proporción mientras que el producto 
permanece constante. Las ecuaciones (9.25) y (9.26) se pueden combinar para producir iy para una 
i, dada como la solución a la ecuación cuadrática 


h-iiy-1=0 l (9.27) 


De lo anterior, podemos ver que para voltajes de salida positivos, la corriente de carga es 
suministrada por Qy, que actúa como seguidor de emisor. Mientras tanto, Qp estará conduciendo 
una corriente que decrece a medida que vo aumenta; para un vo grande, la corriente en Qp puede 
despreciarse por completo. 

Ocurre lo contrario para voltajes negativos de entrada; la corriente de carga será suministrada 
por O», que actúa como seguidor de emisor de salida, mientras que Oy conduce una corriente que 
se hace más pequeña a medida que v; se hace más negativo. La ecuación (9.26) que relaciona i e 
ip se cumple también para entradas negativas. 

Concluimos que la etapa clase AB opera en forma muy semejante al circuito clase B, con una 
importante excepción: para v; pequeño, ambos transistores conducen, y a medida que v; aumenta o 
disminuye, uno de los dos transistores se hace cargo de la operación. Como la transición es muy 
uniforme la distorsión de cruce se eliminá casi por completo. En la figura 9.12 se ilustra la curva 
característica de la etapa clase AB. 
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Vo 


(Vec— Vens) === 


Fig. 9.12 Curva caracte- 
rística-de la etapa clase AB 
en la figura 9.11. 


Pendiente = 1 


U 
T a (Vec + Vecrsar) 


Las relaciones de potencia de la etapa clase AB son casi idénticas a las deducidas para el circuito 
clase B de la sección anterior. La única diferencia es que, en condiciones de reposo, el circuito clase . 
AB disipa una potencia de Vcclo por transistor. Como Io en general es mucho menor que la 
corriente de pico de carga, la disipación de potencia en reposo suele ser pequeña pero fácilmente 
se puede tomar en cuenta. De manera específica, podemos sumar la disipación en reposo por 
transistor a su máxima disipación de potencia, con una señal de entrada aplicada, para obtener el 
total de disipación de potencia que el transistor debe manejar sin riesgo. 


Resistencia de salida 


Si suponemos que la fuente que alimenta v, es ideal, entonces la resistencia de salida de la etapa 
clase AB se puede determinar del circuito de la figura 9.13 como 


Roa F Fenllrep (9.28) 


donde ren y rep son las resistencias de emisor de Oy y Op, respectivamente, a pequeña señal. A un 
voltaje de entrada dado, las corrientes ¡y € ip se pueden determinar, y ren y rep están dadas por 


Fig. 9.13 Determinación de la 
resistencia de salida a pequeña se- 
ñal del circuito clase AB de la fi- 
gura 9.11. 
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y, 

ra= (9.29) 
In 
y, 

rep = — (9.30) 
lp g E 


Entonces 


Ra = TA ER E (931) 


En vista de que, a medida que iy aumenta, ip ¡p disminuye, y viceversa, la resistencia de salida perma- 
nece constante aproximadamente en la región alrededor de 1,=0. Ésta, en efecto, es la razón para 
la virtual ausencia de distorsión de cruce. A corrientes de carga más altas, ya sea iy O ip serán 
importantes, y Ra decrece a medida que aumenta la corriente de carga. 


E TAIN ATTE TARTAS A IR IR A O ENT 


Ejercicio 


RA] 
H 


9.6 Considere el circuito clase AB con Vcc = 15 V, Iọ = 2 mA y R; = 100 Q. Determine Vgg. Elabore una tabla dando 
iz, Iy, İp, UBEN, VEBP, Uh VOlUn Rsa Y Udu; contra vo para vo = 0, 0.1, 0.2, 0.5, 1, 5, 10, —0.1, 0.2, —0.5, —1, -5 y —10 V. 
Nótese que vov; es la ganancia de voltaje a gran señal y uy/v, es el incremento de ganancia obtenida como R;/(R, + 
Ra). El incremento de ganancia es igual a la pendiente de la curva de transferencia. Suponga que Oy y Qp están 
acoplados, con Zs = 10™ A 


En 


EE 


Resp. Vas = 1.186 V 


; vo(V) i(mA) in(mA) ip(mA) Vsen(V) VespP(V)  v(V) Volvi Roa (Q) Volvi 


$ +10.0 100 100.04 0.04 0.691 0.495 10.1 0.99 0.25 1.00 
zo +50 50 50.08 0.08 0.673 0.513 5.08 0.98 0.50 1.00 
+10 10 10.39 0.39 0.634 0.552 1.041. 0.96 2.32 . 0.98 
E +05 5 5.70 0.70 0.619 0.567 0.526 095 4.03 0.96 
E +02 2 3.24 124 0:605 0.581 0.212 0.94 5.58 0.95 
£ +01 1 2.56 1.56 0.599 0.587 0.106 0.94 6.07 0.94 
; 0 o 2 2 0.593 0.593 0 — 625 0.94 
¿0.1 -1 1.56 2.56 0.587 0.599 -0.106 0.94 6.07 0.94 
-02 2 1.24 3.24 0.581 0.605 -0.212 094 5.58 0.95 
$ os -5 0.70 5.70 0.567 0.619  -0.526 0.95 4.03 0.96 

-1.0 -10 0.39 10.39 0.552 0.634 -1.041 > 0.96 2.32, 0.98 
Eo 5.0 -50 0.08 50.08 0.513 0.673 -5.08 0.98 0.50 1.00 
È -10.0 -100 0.04 100.04 0.495 0.691 -10.1 0.99 0.25 1.00 


ďa D LAE em anite er p op rapae o eame o 


9.5 POLARIZACIÓN DEL CIRCUITO CLASE AB 


En esta sección estudiamos dos métodos para generar el voltaje Vgs necesario para polarizar la etapa 
de salida clase AB. 
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Polarización con el uso de diodos 


En la figura 9.14 se ilustra un circuito clase AB en que el voltaje de polarización Vss se genera si 
se hace pasar una corriente constante Aias por un par de diodos, o transistores conectados como 
diodos, D, y D,. En circuitos que alimentan grandes cantidades de potencia, los transistores de salida 
son dispositivos de geometría grande. Los diodos de polarización, en cambio, no tienen que 
ser dispositivos grandes y por lo tanto la corriente de reposo /y establecida en Qy y Op será ly = 
nl bis, donde n es la relación entre el área de unión de emisor de los dispositivos de salida y el área de 
unión de los diodos de polarización. En otras palabras, la corriente /s de saturación (o de escala) 
de los transistores de salida es n veces la de los diodos de polarización. La división entre áreas es 
fácil de realizar en circuitos integrados pero difícil en diseños de circuitos discretos. 

Cuando la etapa de'salida de la figura 9,14 alimenta corriente a la carga, la corriente de base 
de Oy aumenta de 7o/y (que suele ser pequeña) a aproximadamente ¡/By. Esta excitación de 
corriente de base debe ser suministrada por la fuente de corriente Aias. Se deduce que Aias debe ser 
mayor que la máxima excitación de base anticipada para Qy. Esto establece un límite inferior sobre 
el valor de Zias- Ahora, como Tọ = nl; Y como Jo suele ser mucho menor que la corriente de pico 
de carga (menos de 10%), vemos que no podemos hacer de n un número grande. En otras palabras, 
no podemos hacer los diodos mucho menores que los dispositivos de salida. Esto es una desventaja 
en el esquema de polarización de diodo. 

De lo anterior vemos que la corriente que pasa por los diodos de polarización decrecerá cuando 
la etapa de salida alimenta corriente a la carga. Entonces, el voltaje de polarización Vss también 
decrecerá, y el análisis de la sección previa debe ser modificado.para tomar en cuenta este efecto. 

La distribución de polarización del diodo tiene una importante ventaja: puede proporcionar 
estabilización térmica de. la corriente de reposo dé la etapa de salida. Para apreciar este punto 
recordemos que la etapa de salida clase AB disipa potencia en condiciones de reposo. La disipación 
de potencia eleva la temperatura interna de los BJT. Del capítulo 4 sabemos que un calentamien- 
to del transistor resulta en un decremento en su Vss (aproximadamente —2 mV/*C) si la corriente de 
colector se mantiene constante. Alternativamente, si Vgs se mantiene constante y la temperatura au- 
menta, aumenta la corriente de colector. El aumento en la corriente de colector aumenta la disipación 
de potencia, que a su vez aumenta la corriente de colector. Así, existe un mecanismo de retroali- 
mentación positiva que puede resultar en un fenómeno conocido como embalamiento térmico. 
A menos que se controle, el embalamiento térmico puede llevar a la destrucción final del BJT. La 
polarización de diodos se puede arreglar para obtener un efecto de compensación que puede proteger 


| 


Fig. 9.14. Etapa de salida cła- 
se AB que utiliza diodos para 
polarización. Si el área de unión 
de los dispositivos de salida, Qy 
y Op, es n veces el área de los 
dispositivos de polarización D, 
y Dz, circula una corriente de 
reposo lg = nlbias en los disposi- 
tivos de salida. 
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los transistores de salida contra embalamiento térmico en condiciones de reposo. Específicamente, 
si los diodos están en estrecho contacto térmico con los transistores de salida, sus temperaturas 
aumentarán en la misma cantidad que la de Oy y Qp. Entonces, Vaz decrecerá al mismo ritmo que 
Vaen + Vesp, con el resultado de que Io permanece constante. En la fabricación de circuitos An 
integrados se puede lograr un contacto térmico estrecho y, en circuitos discretos, se obtiene al | il 
montar los diodos de polarización en la caja metálica de Qy o Qp. i “l 
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EJEMPLO 9.2 


Considere la etapa de salida clase AB en las condiciones que Vec = 15 V, R¿= 100 Q y la salida es 
senoidal con una amplitud máxima de 10 V. Supongamos que O» y Qp están acoplados con /5= 1 0 
¿o . A y p= 50. Suponga que los diodos de polarización tienen un tercio del área de unión de los 
i dispositivos de salida. Encuentre el valor de Jis que garantice un mínimo de 1 mA por los diodos en 
todo momento. Determine la corriente de reposo y la disipación de potencia de reposo en los 
transistores de salida (es decir, en vo = 0). También encuentre Vg para vo = 0, +10 V y —10 V. 


SOLUCIÓN 


La máxima corriente que pasa por Qy es aproximadamente igual a imix = 10 V/0.1 kQ = 100 mA. 
Entonces, la máxima corriente de base en Oy es aproximadamente 2 mA. Para mantener un mínimo 
de 1 mA en los diodos, seleccionamos fas = 3 mA. La relación de área de 3 produce una corriente de 
reposo de 9 mA en Qx y Op. La disipación de potencia en reposo es 


Ppp=2x15x9=270 mW 


Para vo = 0, la corriente de base de Qy es 9/51 œ 0.18 mA, dejando una corriente de 3 — 0.18 = 
2.82 mA para circular por los diodos. Como los diodos tienen Zs = i x 107” A, el voltaje Vgs será 


2.82 mA 
I 


S 


Vsa = 2V7 in =1.26 V 


A vo = +10 V, la corriente que pasa por los diodos decrecerá a 1 mA, resultando en Vgs = 1.21 V. 
En el otro extremo de vo = —10 V, Oy estará conduciendo una corriente muy pequeña; entonces, su 
corriente de base será despreciable de tan pequeña y toda la Aias (3 mA) circula por los diodos, 
resultando en Vas = 1.26 V. 


amean Emi io 


e anns AA men ne A e aae Ner e erre irc anan 
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Ejercicios 
9.7 Para el circuito del ejemplo 9.2, encuentre ¡y € ip para vo = +10 V y vo = -10 V. 


Resp. 100.1 mA, 0.1 mA; 0.8 mA, 100.8 mA 
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A 


9.8 Si la corriente de colector de un transistor se mantiene constante, su Ugg decrece en 2 mV por cada °C 
de calentamiento. Alternativamente, si Ugg se mantiene constante, entonces ¡c aumenta en alrededor de g,, X 2 mV por 
cada °C de calentamiento. Para un dispositivo que opera a Ic = 10 mA, encuentre el cambio en corriente de colector que 
resulte de un aumento en temperatura de 5°C. 


E 
$ 
E 
Š 
$ 


Resp. 4mA 
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Polarización usando el multiplicador de Vse 


En la figura 9.15 se ilustra un circuito de polarización alternativo que proporciona una flexibilidad 
considerablemente mayor al diseñador, tanto en diseños discretos como. integrados. Este circuito 
de polarización está formado por el transistor Q, con un resistor R, conectado entre base y emisor 
y resistor de retroalimentación R, conectado entre colector y base. La red resultante de dos 
terminales se alimenta con una fuente de corriente constante Jia. Si despreciamos la corriente de 
base de O, entonces R, y R, llevarán la misma corriente Zr, dada por 


Ip = 22 (9.32) 


y el voltaje Vgg en los terminales de la red de polarización será 
Vas = IRR, + R3) 


= Var f + >) (9.33) 


Fig. 9.15 Etapa de salida clase 
AB que utiliza un multiplicador Vgg 
ovo Para polarización. 


Ri 


— Kec 
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i 


Fig. 9.16 , Etapa de salida | 
clase AB de circuito discreto 
con un potenciómetro utili- 
zado en el multiplicador Vgg. 
El potenciómetro se ajusta 
para obtener el valor desea- 
do de corriente de reposo en 


On y Qr- -` 


—Vec 


Entonces el circuito simplemente multiplica Vaz, por un factor (1 + Ry/R,), y se conoce como 
“multiplicador de Vgs”. El factor de multiplicación está obviamente bajo control del diseñador y 
puede usarse para establecer el valor de Vas requerido para obtener una corriente Jọ de reposo 
deseada. En un diseño de circuito integrado, es relativamente fácil controlar de manera precisa la 
relación de las dos resistencias. En el diseño de circuitos integrados, se puede usar un potenciómetro, 
como se muestra en la figura 9.16, que se ajusta a mano para producir el:valor deseado de lp. 

El valor de Vs, de la ecuación (9.33) está determinado por la poreióa de Mias que circula por 
el colector de Q;, es decir 


Iei = Lois — Le sE (9.34) 
Va = vml E) , 935 
m= Vin e 0.35) 


donde hemos despreciado la corriente de base de Qy, que es normalmente pequeña en condicio- 

nes de reposo y cuando el voltaje de salida oscila negativo, pero, para vo positivo, en especial cerca - - 
de su valor pico y en este valor pico, la corriente de base de Qy se puede hacer considerable y reduce 

la corriente disponible para el multiplicador de Vas. No obstante, como grandes cambios en Jc 
corresponden a sólo pequeños cambios en Vgg,, el decremento en corriente será absorbido en su 
mayor parte por Q,, dejando Zz, y por lo tanto Vg, casi constantes. 


t 
fi 
i 
t 
i 
t 
l 
; 


Ejercicio 


9.9 Considere un multiplicador Vag con R, = R, = 1.2 KQ, utilizando un transistor que tiene Vss =0.6 Val =] mA 
y una 8 muy alta. (a) Encuentre el valor de la corriente 7 que debe ser alimentada al multiplicador para obtener un 
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voltaje terminal de 1.2 V. (b) Encuentre el valor de Z que resultará en que cambie el voltaje terminal (de 1.2 V) en “ 
+50 mV, +100 mV, +200 mV, -50 mV, -100 mV, —-200 mV. a 


Resp. (a)1.5 mA; (b)3.24 mA. 7.93 mA, 55.18 mA, 0.85 mA, 0.59 mA, 0.43 mA 


Al igual que la red de polarización del diodo, el circuito multiplicador de Var puede dar 
estabilidad térmica de Jo. Esto es especialmente cierto si R, = R, y si Q, está en estrecho contacto 
con los transistores de salida. 


EJEMPLO 9.3 
Se requiere rediseñar la etapa de salida del ejemplo 9.2 utilizando un multiplicador de Vaz para 


polarización. Utilice un transistor de geometría pequeña para Q, con 7s = 107* A y diseñe para una 
corriente de reposo ly = 2 mA. 


„SOLUCIÓN 


Como la corriente de pico positiva es 100 mA, la corriente de base de Qy puede ser de hasta 2 mA. 
Por lo tanto, seleccionamos hiss = 3 mA dando así al multiplicador una corriente mínima de 1 mA. 

En condiciones de reposo (Vo =0 e i = 0) la corriente de base de Qy se puede despreciar y toda 
la hias circula por el multiplicador. Ahora debemos determinar la forma en que esta corriente (3 mA) 
debe dividirse entre Zc; e Iz. Si seleccionamos Jg mayor de 1 mA, el transistor estará casi en corte 
al pico positivo de vo. Por lo tanto, seleccionamos 7} = 0.5 mA, dejando 2.5 mA para lc. 

Para obtener una corriente de reposo de 2 mA en los transistores de salida, Vga debe ser 


. 2x107 
Vos = 2V7 1n 105 


=1.19V 


Ahora podemos determinar R, + R, como sigue: 


A una corriente de colector de 2.5 mA, Q, tiene 
Van = Vr ln CLH =0.66 V 
El valor de R, puede ahora ser determinado como 


_ 0.66 _ 
R= 7132KO 


y R, como 


R, = 2.38 — 1.32 = 1.06 KQ 
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9.6 LOS BJT DE POTENCIA 


Los transistores que se requiere que conduzcan corrientes del orden de amperes y resistan disipación 
de potencia de varios watts-o decenas de watts difieren en su estructura física, paquete y especifi- 
cación con respecto a los transistores a pequeña señal considerados en' los capítulos anteriores. En 
esta sección consideramos algunas de las importantes propiedades de los transistores de potencia, 
en especial los aspectos relativos al diseño de circuitos del tipo analizado en las secciones previas. 
Hay, por supuesto, otras importantes aplicaciones de transistores de potencia, como son su uso como 
elementos de conmutación en inversores de potencia y circuitos p control de motores. al 
aplicaciones no se estudian en este libro. 


Temperatura de unión 


Los transistores de potencia disipan grandes cantidades de potencia en sus uniones entre colector 

~ y base. La potencia disipada se convierte en calor, que eleva la temperatura de la unión. Sin embargo, 
no debe permitirse que esta temperatura, 7,, rebase un máximo especificado, Tjmix, ya que de otra, 
manera el transistor podría sufrir daño permanente. Para dispositivos de silicio, Timax está en de orden 
de 150°C a 200°C. 


Resistencia térmica 


Considere primero el caso de un transistor que opera al aire libre, es decir, sin dispositivos especiales 
. para enfriamiento. El calor disipado en la unión del transistor será retirado de la unión hacia la caja 

del transistor, y de ésta hacia el medio ambiente. En un estado estable én que el transistor disipa Pp 

watts, el calentamiento de la unión con respecto al medio ambiente se'puede expresar como ' 


-Ta =0uPo 5 - . (9.36) 


donde 6, es la resistencia térmica entre la unión y el an: con unidades de °C por watt. Nótese 
que 0, simplemente da el calentamiento en la unión que sobrepase la temperatura ambiente por 
cada watt disipado de potencia. Como deseamos tener capacidad para disipar grandes cantidades de' 
potencia sin elevar la temperatura. de la unión arriba de Tmi es aconsejable tener un valor 
- de resistencia térmica 0,, tan pequeño como sea posible. Para operación al aire libre, 0,4 depende 
básicamente del tipo de caja en que el transistor está envasado. El valor de 6,, suele estar 
especificado en la hoja de datos del transistor. f 
La ecuación (9.36), que describe el proceso de conducción térmica, es análoga a la ley de Ohm, 
que describe el proceso de conducción eléctrica. En esta analogía, la disipación de potencia 
corresponde a la corriente, la diferencia de temperatura corresponde a la diferencia de voltaje, y la 
resistencia térmica corresponde a la resistencia eléctrica. Así, podemos representar el proceso de 
conducción térmica por el circuito eléctrico que se muestra en la figura 9.17. 


Disipación de potencia contra temperatura 


El fabricante de un transistor suele especificar Tjmix, la máxima disipación de potencia a una 
températura ambiente en particular T4 (que por lo generales de 25°C), y la resistencia térmica 6,,. 
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T; 
5 Fig. 9.17 Circuito eléctri- 
Pp Ba co equivalente del proceso 
de conducción térmica; T; ~ 
Ta = Pohja. 
Ta A 


Además, es común que se ilustre una gráfica como la de la figura 9.18, que simplemente expresa 
que para operación a temperaturas ambiente debajo de T40, el dispositivo puede disipar sin riesgo 
el valor nominal de Po watts. Si embargo, si el dispositivo debe operar a temperaturas ambiente 
más altas, la máxima disipación de potencia permisible debe ser reducida de acuerdo con la recta 
que se muestra en la figura 9.18. La curva de reducción de potencia es una representación gráfica de 
la ecuación (9.36). Específicamente, nótese que si la temperatura ambiente es de T4o y la disipación 
de potencia está al máximo permitido (Pp), entonces la temperatura de la unión será Tjmix. 
Sustituyendo estas cantidades en la ecuación (9.36) resulta 


= ¡yn sn Tao 


` O Poo 


(9.37) 


que es la inversa de la pendiente de la recta de reducción de potencia. A una temperatura ambiente 
Ta, más alta que Tyo, la máxima disipación de potencia permisible Ppmix se puede obtener de la 
ecuación (9.36) al sustituir T} = Tmix, y 


T imix -T, 
Pogo en (9.38) 
Oja 


Observe que a medida que T, se aproxima a T mix decrece la disipación permisible de potencia; el 
gradiente térmico más bajo limita la cantidad de calor que se puede eliminar de la unión. En 
el extremo caso de T4 = Timax, no se puede disipar potencia porque no se puede eliminar calor de la 
unión. 


Fig.9.18 Máxima disipación 
permisible de potencia contra 
temperatura ambiente para un 
BJT operado en aire libre. Esto 
se conoce como curva de “re- 
ducción de potencia”. 


Pendiente = SE 


0 Tao c Tj mix 
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EJEMPLO 9.4 | NE: 


Un BJT está especificado para tener una disipación máxima de potencia Poo de 2 watts a una 
temperatura ambiente T4 de 25°C, y una temperatura máxima de unión Ty máx de 150°C. Encuentre 
lo siguiente: 


(a) La resistencia térmica Oja. 
(b)_ .La potencia máxima que se pueda disipar sin riesgo a una peana ambiente de 50°C. 


(c) La temperatura de unión si el dispositivo está operando a T4 = 25°C y está disipando 1 W. 


SOLUCIÓN 


(a) by = E = [= 62.5°C/W 
Poo 
Timáx — Ta 150-50 ; 
(0) Pomis= =p gas "16 W : 


(c) T,= AR E 5°C 


Caja de transistor y disipador de calor 
La resistencia térmica entre unión y el:ambiente, 0,4, se puede expresar como 
Ba = Ox + Oca ; ri l (9.39) 


donde B,c es la resistencia térmica entre la unión y la caja del transistor (paquete) y Oc, es la 
resistencia térmica entre la caja y el ambiente. Para un transistor dado, Or está fijada por el diseño 
y paquete del dispositivo. El fabricante del dispositivo puede reducir 9 al encapsular el dispositivo 
en una caja metálica relativamente grande y poner el colector (en donde se disipa la mayor parte 
del calor) en contacto directo con la caja. La mayor parte de los transistores de alta potencia están 
encapsulados de esta forma. En la figura 9.19 se ilustra un paquete típico. l 

Aun cuando el diseñador del circuito no tiene control sobre Óc (una vez que un transistor en 
particular se selecciona), puede reducir considerablemente Oc, debajo. de su valor al aire libre 


Fig. 9.19 El conocido paquete ` aeS E 
TO3 para transistores de poten- ' 
cia. La caja es metálica con un 

diámetro aproximado de 2.2 cm; 

la dimensión exterior del “plano 

de asiento” es de unos 4 cm. Este 

plano de asiento tiene dos aguje- ' 
ros para tomillos a fin de sujetar- l 
lo a un disipador de calor. El 

colector está eléctricamente co- 

nettado a la caja. 
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Fig. 9.20 Analogía eléctri- 
ca del proceso de conducción 
térmica cuando se utiliza un 
disipador de calor. 


(especificado por el fabricante como parte de 044). La reducción de 9¿, se puede efectuar si se cuenta 
con medios para facilitar la transferencia térmica de la caja al ambiente. Un método preferido es 
atornillar el transistor al chasis o a una superficie metálica extendida; esta superficie metálica 
funciona entonces como disipador de calor. El calor es fácilmente conducido de la caja del 
transistor al disipador, es decir, la resistencia térmica Os es muy pequeña. Del mismo modo, el calor 
se transfiere de manera eficiente (por convección y radiación) del disipador de calor al ambiente, 
resultando una baja resistencia térmica 0;. Por lo tanto, si se utiliza un disipador de calor, 
la resistencia térmica de la caja al ambiente dada por 


Oca = Des + Osa (9.40) 


puede ser pequeña porque sus dos componentes se pueden hacer pequeños mediante la selección de 
un apropiado disipador de calor.? Por ejemplo, en aplicaciones de muy alta potencia, el disipador 
de calor suele estar equipado con aletas para facilitar aún más el enfriamiento por radiación. 

En la figura 9.20 se ilustra la analogía eléctrica del proceso de conducción térmica cuando se 
utiliza un disipador de calor, de la cual se puede escribir 


Tj — T; = P(O + Bes + Osa) 7 (9.41) 


Además de especificar ĝ;c, el fabricante del dispositivo proporciona generalmente una curva de 
reducción para Ppmix contra la temperatura de la caja, Tc; esta curva se muestra en la figura 9.21. 
Nótese que la pendiente de la recta de reducción de potencia es —1/0,c. Para un transistor dado, 
la máxima disipación de potencia a una temperatura de caja Tc (por lo general de 25%C) es mucho 
mayor que a una temperatura ambiente T4 (por lo general de 25°C). Si el dispositivo se puede man- 
tener a una temperatura de caja Te, Teo S Te S Tjmsx Entonces la máxima disipación de potencia sin 
riesgo se obtiene cuando 7,= Tmiss 


máx T T, + 
Powis = Tris — Te (9.42) 
8ye , , 


2 Como observamos antes, la caja metálica de un transistor de potencia está conectada eléctricamente al colector. Un 
material eléctricamente aislante, como es la mica, suele ponerse entre la caja metálica y el disipador de calor metálico. 
También se usan casquillos aislantes para atomillar el transistor al disipador de calor. 
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P, Dmáx 


Pomáx (Teo) 


Pendiente = -5> 


. 0 Teo E : Timax Te 
Fig. 9.24 Máxima opago permisible de potencia contra temperatura de la caja de un transistor. 


EJEMPLO 9.5 


Un BJT está especificado para tener Tymix = 150°C y para ser capaz de disipar máxima potencia 
como sigue: i i 


40 WaTe=25°C 
2 WaT,=25%C 


Arriba de 25°C, la máxima disipación de potencia debe reducirse linealmente con 01 =3.12°C/W 

y ĝa = 62.5°C/W. Encuentre lo siguiente: ; 

(a) La máxima potencia que este transistor puede disipar sin riesgo cuando opere en aire libre 
a T, = 50°C. i 


(0) La máxima potencia que este transistor puede disipar sin riesgo cuando opere a una 
temperatura ambiente de 50°C, pero con un disipador de calor para el cual 95 = 0.5°C/W 
y Osa = 4°C/W. En este caso encuentre la temperatura de la caja y del disipador de calor. 


(c) La máxima potencia que puede ser disipada sin riesgo si se utiliza un disipador infinito de 
calor y T4 = 50°C. 


SOLUCIÓN 


(b) Con un disipador de calor, 6, se convierte en 


Ora = Bse + Oces + Osa 
= 3.12 + 0.5 + 4 = 7.62°C/W 
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Entonces 


_ 150-50 


Pons == 131 W 


En la figura 9.22 se ilustra el circuito equivalente térmico con las diversas temperaturas 
indicadas 


T; = 150°C 


010 = 3.12°C/W 


Te = 109°C 


Fig. 9.22 Circuito tér- 
mico equivalente para el 
ejemplo 9.5. 


Pp = 13.1 W Bes = 0.5°C/W 


Ts = 102.4°C 


054 = 4°C/W 
Ta = 50°C 


(c) Un disipador infinito de calor, si existiera, haría que la temperatura Tc de la caja se igualara 
a la del ambiente T4. El disipador infinito de calor tiene-9, = 0. Obviamente, no podemos 
adquirir un disipador infinito de calor, pero esta terminología es utilizada por algunos fa- 
bricantes para describir la curva de reducción de potencia de la figura 9,21. La abscisa se 
marca entonces como 7, y la curva se denomina “disipación de potencia contra tempera- 
tura ambiente con disipador infinito de calor”. Para nuestro ejemplo, con disipador infinito 
de calor, i : 


La ventaja de usar un disipador de calor es claramente evidente en nuestro ejemplo anterior: 
con un disipador de calor, la máxima disipación permisible de potencia aumenta de 1.6 W a 13.1 W. 
También obsérvese que aun cuando el transistor considerado puede recibir el nombre de “transistor 
de 40 W”, este nivel de disipación de potencia no se puede alcanzar en la práctica; sería necesario 
un disipador infinito de calor y una temperatura ambiente T4 < 25°C. 


A A O A RS OS E A A A E RAS Dd DAA AI a N 
Ejercicio E 
9.10 El transistor de potencia 2N6306 está especificado para tener Thaix = 200°C y Ppmix = 125 W para Te < 25°C. 
Para Te 2 25°C, 0/0 = 1.4°C/W. Si en una aplicación en particular este dispositivo debe disipar 50 W y operar a una 


temperatura ambiente de 25°C, encuentre la máxima resistencia térmica del disipador de calor que debe usarse (es decir, 
054). Suponga 8cs = 0.6%C/W. ¿Cuál es la temperatura de la caja, Te? 


È Resp. 1.5"C/W; 130°C 
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El área de operación sin riesgo de un BJT 


Además de especificar la máxima disipación de potencia a diferentes temperaturas de caja, los 
fabricantes de transistores de potencia suelen indicar una gráfica de la frontera del área de operación 
sin riesgo (SOA) en el plano ¡—ucg. La especificación de una SOA toma la forma que se ilustra en 
la figura 9.23. Los números de párrafo que siguen corresponden a las fronteras de la curva. 


1. 


La corriente máxima permisible /cmix. Si se excede esta corriente de manera continua puede 
dar como resultado que se fundan los alambres que conectan el dispositivo alos terminales 
del paquete. : 


La hipérbola de máxima disipación de potencia. Éste es el lugar geométrico de los puntos 
para los cuales Ucgic = Pomix (a Tco). Para temperaturas Te > Teo, deben usarse las curvas 
de reducción de corriente descritas antes para obtener la Ppmix aplicable y por lo tanto una 
hipérbola correspondientemente más baja. Aun cuando se puede permitir que el punto de 
operación se mueva de modo temporal arriba de la hipérBola, no debe permitirse que el 
promedio de disipación de potencia exceda de Ppmix- : 


+ 

Límite de segunda ruptura. La segunda ruptura es un fenómeno que resulta porque la 
circulación de corriente por la unión entre emisor y base no es uniforme. Más bien, 
la densidad de corriente es mayor cerca de la periferia de la unión. Esta “aglomeración 
de corriente” da lugar a mayor disipación de potencia localizada y por lo tanto a calenta- 
miento (en lugares que reciben el nombre de puntos calientes). Como el calentamiento 
produce un aumento de corriente, puede ocurrir un embalamiento térmico que conduzca . 
a la destrucción de la unión. 


Voltaje de ruptura de colector a emisor, BVcgo. Nunca debe permitirse que el valor 
instantáneo de vce exceda de BV¿go; de otra manera, ocurrirá la ruptura de avalancha de- 
la unión entre colector y base (véase la sección 4.15). 


Finalmente, debe mencionarse que por lo general se utilizan escalas logarítmicas para ic y Uce, 
que llevan a un límite de área de operación sin riesgo (SOA) formado por líneas rectas. 


0 


. Límite de disipación 
térmica 


Límite de segunda 
ruptura 


B Vezo UCE 


Fig. 9.23 Área de operación sin riesgo (SOA) de un BJT. 
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Valores de parámetros de transistores de potencia 


Debido a su geometría grande y elevadas corrientes de operación, los transistores de potencia 
muestran valores típicos de parámetros que pueden ser muy distintos de los de los transistores a 
pequeña señal. Las diferencias importantes son como sigue: 


1. A elevadas corrientes, la relación exponencial ¡¿—ugg exhibe una constante n = 2; esto es, 
ic= =] era, 


N 


3 es pequeña, típicamente entre 30 y 80. pero puede ser de sólo 5. Aquí, es >s importante 
observar que £ tiené un coeficiente de temperatura positivo. 


3. A elevadas corrientes, r, se hace muy pequeña y r, (nos pocos ohms) se hace importante 
(r, está definida y explicada en la sección 4.15). 


4. fr es baja (unos pocos MHz), C, es grande (cientos de pF) y C, es aun mayor. (Estos 
parámetros están definidos y explicados en la sección 4.15.) 


S. Icsoes grande (unas pocas decenas de pA) y, como de costumbre, se duplica por cada 10°C 
de calentamiento. 


6. BVceo es típicamente de 50 a 100 V, pero puede ser de hasta 500 V. 


7. Tcmix es típicamente del orden de un amper, pero puede ser de hasta 100 A. 


9.7 VARIACIONES EN LA CONFIGURACIÓN CLASE AB 


En esta sección estudiamos varias mejoras de circuitos y técnicas de protección para la etapa de 
salida clase AB. 


Uso de seguidores de emisor de entrada 


En la figura 9.24 se ilustra un circuito clase AB que utiliza transistores O, y Qz, que también 
funcionan como seguidores de emisor y proporcionan de este modo al circuito una elevada 
resistencia de entrada. En efecto, el circuito funciona como amplificador regulador de ganancia 
unitaria. Como los cuatro transistores suelen estar acoplados, la corriente de reposo (v; = 0, R; = 
eo) en O; y Q; es igual a la de O, y O». Los resistores R; y R; suelen ser muy pequeños y se incluyen . 
para compensar posibles desacoplamientos entre Ó; y Q4 y como protección contra la posibilidad 
de embalamiento térmico debido a diferencias de temperatura entre los transistores de las etapas 
de entrada y de salida. Este último punto se puede apreciar si se observa que un aumento en la 
corriente de O,, por ejemplo, produce un aumento en la caída de voltaje en los terminales de R, y 
un correspondiente decremento en Vgs. Por lo tanto, R; produce retroalimentación negativa que 
ayuda a estabilizar la corriente que pasa por O). 
Debido a que el circuito de la figura 9.24 requiere transistores pnp de alta calidad, no es 
apropiado para ejecución en tecnología convencional monolítica de circuitos integrados, pero se 
han obtenido excelentes resultados con este circuito ejecutado en tecnología híbrida de película 
delgada (Wong y Sherwin, 1979). Esta tecnología permite el ajuste de componentes, por ejemplo, 
para reducir al mínimo el voltaje de desnivel de salida. El circuito se puede usar solo o junto con 
un op amp para obtener mejor capacidad de excitación de salida. Esta última aplicación se estudia 
en la siguiente sección. 


AS O AN RN 
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—Vec 


Fig. 9.24 Etapa de salida clase AB con un regulador de entrada. Además de obtener una elevada resistencia 
de entrada, los transistores reguladores O, y Q, también polarizan a los transistores de salida Q; y Q4. 


LI NA A, ATA EIN 


Ejercicio 


9.11 (Nota: Aun cuando es muy instructivo, este ejercicio es más bien largo.) Considere el circuito de la figura 9.24 
" conR¡=R,=5 KQ, R; = R= 0 Q y Vec = 15 V. Supongamos que los transistores están acoplados con Iş = 3.3 x 
. 10% A,n = 1y 8=200. (Éstos son valores empleados en el LH002 fabricado por National Semiconductor, excepto 
É que R; = R, = 2 Q ahí.) (a) Para y, = 0 y R; = œ encuentre la corriente de reposo en cada uno de los cuatro transistores 
` Y vo. (b) Para R; = œ, encuentre ici, ica, ica, ica Y Vo para y, = +10 V y —10 V. (c) Repita (b) pon R= 100 Q. 


E Resp. (2) 2.87 ma; 0 V; (b) para v; = +10V: 0.88 mA, 4.87 mA, 1.95 mA, 1.95 mA, +9.98 V; para v = -10 V: 
|7 4.87 mA, 0.88 mA, 1.95 mA, 1.95 mA, -9.98 V; (c) para u; = +10 V: 0.38 mA, 4.87 mA, 100 mA, 0.02 mA, +9.86 V; 
E cs 4.87 mA, 0.38 mA, 0.02 mA, 100 mA, -9.86 V 


Uso de dispositivos combinados . 


Para aumentar la ganancia de corriente de los transistores de una etapa de salida, y por tanto para 
reducir la requerida excitación de corriente de base, la configuración Darlington que se ilustra en 
la figura 9.25 se utiliza con frecuencia para sustituir al transistor npn de la etapa clase AB. La 


i 
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c C 


Iil 
w 


B = BB, 


Fig. 9.25 La configuración Darlington. 


- configuración Darlington es equivalente a un solo transistor npn que tenga 8 ~ 8b, pero casi el 
doble de valor de Vss. ' l 
La configuración Darlington se puede usar también para transistores pnp, y esto en realidad se hace 
en diseños de circuitos discretos. En el diseño de circuitos integrados, la falta de transistores pnp de 
buena calidad ha impulsado el uso de la configuración combinada alternativa que se ilustra en la figura 
9.26. Este dispositivo combinado es equivalentè a un solo transistor pnp que tenga 8 ~ Bb. Cuando 
se fabrica con la tecnología estándar de circuitos integrados (IC), Q, suele ser un pnp lateral con una 
baja 8 (8 = 5 — 10) y deficiente respuesta a alta frecuencia (fr =~ 5 MHz); véase el apéndice A. El 
dispositivo combinado, aun cuando tiene una 8 equivalente relativamente alta, aún es afectado por una 
deficiente respuesta a alta frecuencia y también de otro problema: el circuito de retroalimentación 
formado por Q, y Q; es propenso a oscilaciones a alta frecuencia (con frecuencias cercanas a fr del 
dispositivo pnp, esto es, alrededor de 5 MHz); existen métodos para evitar estas oscilaciones. El tema 
de la estabilidad de un amplificador de retroalimentación se estudia en el capítulo 8. 


E E 


el 
= B E B= Bh: 
B 
y 
C 


Fig. 9.26 La configuración pnp combinada. 
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—Vec : 


Fig. 9.27 Una etapa de salida clase AB que utiliza un npn Darlington y un pnp goiihnado: La polarización 
se obtiene usando un n multiplicador Veg. i l 

Para ilustrar la aplicación de la configuración Darlington y el pnp combinado, en la figura 9.27 
se ilustra una etapa de salida que utiliza ambos. La polarización de clase AB se logra usando un 
multiplicador de Vss. Nótese que el transistor npn Darlington agrega una caída de Vag más, y 
entonces el multiplicador Vss se requiere para obtener un voltaje de polarización de unos 2 V. El 
diseño de esta etapa clase AB se investiga en el problema 9.39. i 


o a o na aa S 
5 


; Ejercicio 


$ 9.12 (a) Consulte la figura 9.26. Demuestre que, para el transistor pnp combinado, 


5 . ic 
á i i8 © 
BnBp - 
E y entonces 
lE= ic 


De aquí demuestre que 


ic = Balspere” 
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y entonces el transistor tiene una corriente de escala eficaz de 
Is = Bulsp 


donde 1sp es la corriente de saturación del transistor pnp Q,. 
(b) Para Sp = 20, Êx = 50, Isp = 107** A, encuentre la ganancia eficaz de corriente del dispositivo combinado y 
su ugg cuando ic = 100 mA. Sea n = 1; 


Resp. (b) 1000; 0.651 V 


Protección contra cortocircuito »' 


En la figura 9.28 se ilustra una etapa de salida clase AB equipada con protección contra el efecto 
de poner en cortocircuito la salida cuando la etapa está alimentando corriente. La elevada corriente 
que circula por Q, en el caso de un cortocircuito creará una caída de voltaje en los terminales de Rs, 
de suficiente valor para que Os conduzca. El colector de Q; conducirá entonces la mayor parte de 
la corriente J ias, despojando a Q, de su excitación de base. La corriente que pasa por Q, se reduce 
entonces a un nivel seguro de operación. 

Este método de protección contra cortocircuito es eficaz para asegurar la seguridad del 
dispositivo, pero tiene la desventaja de que en condiciones normales de operación puede aparecer 
una caida de alrededor de 0.5 V en los terminales de cada resistor Rz. Esto significa que la oscilación 
de voltaje a la salida se reducirá en esa cantidad, en cada dirección. Por otra parte, la inclusión de 
resistores de emisor produce un beneficio adicional de protección de los transistores de salida contra 
embalamiento térmico. 


+Vec 


Fig. 9.28 Etapa de salida 
clase AB con protección con- 
tra cortocircuito. El circuito 
de protección que se ilustra 
opera en el caso de un corto- 
circuito a la salida cuando vo 
es positivo. 


—Vec 
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Fig. 9.29 Circuito de 


Zi corte térmico. 


Ejercicio 


D9.13 En el circuito de la figura 9.28, sea lua, = 2 mA. Encuentre el valor de R£, que haga que Os condica y 
absorba la corriente de 2 mA cuando la corriente de salida que se alimenta llega a 150 mA. Para Qs, 1s=10"*Ayn=1. 
Si la corriente de salida de pico normal es de 100 mA, encuentre la caida de voltaje en Rg, y la corriente de colector 
de Qs. 


Resp. 4.3 Q; 430 mV; 0.3 yA 


A RÓS 


Corte térmico 


Además de la protección contra cortocircuitos, la mayor parte de los aplicadores de potencia de 
IC suele estar equipada con un circuito que capta la temperatura del chip y hace que el transistor 
conduzca en caso de que la temperatura exceda de un valor preestablecido seguro. El transistor ac- 
tivado se conecta en forma tal que absorbe la corriente de polarización del amplificador, cortando 
así prácticamente su operación. 

En la figura 9.29 se ilustra un circuito de corte térmico. Aquí, el transistor Q: está normalmente en 
corte. A medida que se eleva la temperatura del chip, la combinación del coeficiente positivo de 
temperatura del diodo Zener Z, y el coeficiente negativo de temperatura de Vaz, hace que se eleve el 
voltaje en el emisor de Q}. Esto, a su vez, eleva el voltaje en la base de O, al punto en el que Q, conduce. 


9.8 AMPLIFICADORES DE POTENCIA DE CIRCUITO INTEGRADO (IC) 


Existe una amplia variedad de amplificadores de potencia de circuito integrado. La: mayor parte está 
equipada con un amplificador a pequeña señal y alta ganancia seguido por una etapa de salida clase AB. 


786 ETAPAS 


Derivación 


externa JE 
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Fig. 9.30 Circuito interno simplificado del amplificador de potencia LM380 de circuito integrado. 
(Cortesía de National Semiconductor Corporation.) 


Algunos tienen retroalimentación negativa general ya aplicada, causan una ganancia de voltaje fija de 
circuito cerrado. Otros no tienen retroalimentación en el chip y son, en efecto, op amps con gran 
capacidad de potencia de salida. De hecho, la capacidad de excitación de corriente de salida de cualquier 
op amp de uso general se puede aumentar sí se conecta en cascada con una etapa de salida clase B o 
clase AB y se aplica retroalimentación negativa general. La etapa de salida adicional puede ser un circuito 
discreto o un IC híbrido como el regulador estudiado en la sección inmediata anterior. En lo que sigue 
analizaremos algunos ejemplos de amplificadores de potencia. 


Amplificador de potencia de IC de ganancia fija 


Nuestro primer ejemplo es el LM380 (producto de la National Semiconductor Corporation) es un 
amplificador de potencia monolítico de ganancia fija. En la figura 9.30 se ilustra una versión 
simplificada del circuito interno del amplificador”. El circuito está formado por un amplificador 
diferencial de entrada que utiliza O, y O, como seguidores de emisor para regular la entrada, y Q; 
y Q, como par diferencial con un resistor de emisor R;. Los dos resistores R, y Rs producen 


3 E] principal objetivo de mostrar este circuito es apuntar algunas caracteristicas interesantes de diseño. El circuito no 
es un diagrama esquemático detallado de lo que en realidad está en el chip. 
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trayectorias de cd a tierra para las corrientes de base de Q, y Q», haciendo posible que la fuente de 
señal de entrada se acople capacitivamente a cualquiera de los dos terminales de entrada. 

Los transistores Q; y Q4 del amplificador diferencial están polarizados por dos corrientes 
directas separadas: Q; está polarizado por.una corriente de la fuente Vs de cd a través del transistor 
Qio conectado como diodo, y el resistor Ry; Q4 está polarizado por una corriente de cd del terminal 


de salida a través de R,. En condiciones de reposo (es decir, sin aplicar señal de entrada) las dos. - 


corrientes de polarización serán iguales y la corriente que pasa por R;, así como el voltaje por este 
mismo resistor, serán cero. Para la corriente de emisor de O, podemos escribir 
` Vs— Visio — Vem — Ven , 
h x Á ; 
Ri 
donde hemos despreciado la pequeña caída de voltaje de cd en R,. Si se supone, para mayor sencillez, 
que todos los Vgs son iguales, f 


—- 3Veg 
I a 2 4 
È, | (9.43) 
Para la corriente de emisor de Q, tenemos i 
l= 
i (9.44) 
Vo- 2Veg l 


donde Vo es el voltaje de cd en la salida y donde hemos despreciado la pequeña caída en R;. Al 
igualar 1, e J, y usar el hecho de que R, = 2R;, resulta 


Vo=1Vs+1 Ves a (9.45) 


Entonces, la salida está polarizada a aproximadamente la mitad del voltaje de la fuente de 
alimentación, como se desea para máxima oscilación de voltaje de salida. Una característica 
importante es la retroalimentación de cd de la salida al emisor de O,, por R,. Esta retroalimentación 
de cd'actúa para estabilizar el voltaje de polarización de cd de salida al valor dado en la 
ecuación (9.45). Cualitativamente, la retroalimentación de cd funciona como sigue: si por alguna 
razón aumenta Vo, circulará un correspondiente incremento de corriente por R, que entra en el 
emisor de Q,. Así, la corriente de colector de Q, aumenta, resultando en un incremento positivo 
del voltaje en la base de Q,,. Esto, a su vez, hace que la corriente de colector de Q, aumente, 
bajando así el voltaje en la base de Q; y por tanto Vo. 

Continuando con la descripción del circuito de la figura 9.30, observamos que el amplificador 
diferencial (O;, Q4) tiene una carga de espejo de corriente compuesta de Q, y Qs (en la sección 6.5 
vea un análisis de cargas activas). La señal asimétrica de voltaje de salida de la primera etapa aparece 
en el colector de Qs y así es aplicada a la base del amplificador Qı, de emisor común de la segunda 
etapa. El transistor Qn está polarizado por la fuente Qı, de corriente constante, que también 
actúa como su carga activa. En operación real, sin embargo, la carga de O, será dominada por la 
resistencia reflejada debido a R,. El condensador C produce compensación de frecuencia ye el 
capitulo 8). 

La etapa de salida es clase AB, que utiliza un transistor pnp combinado (Qs y Qs). Se aplica 
retroalimentación negativa de la salida al emisor de Q, a través del resistor.R,. Para hallar la ganancia 
de circuito cerrado considere el circuito equivalente de pequeña señal que se ilustra en la figura 9.31. 


802 


788 ETAPAS DE SALIDA Y AMPLIFICADORES DE POTENCIA 


Fig. 9.31 Análisis a pequeña señal del circuito de la figura 9.30. Los números circulados indican el orden 
de los pasos del análisis. . 


Hemos sustituido el amplificador de emisor común de segunda etapa y la etapa de salida con un 
bloque amplificador inversor con ganancia A. Supondremos que el amplificador A tiene alta 
ganancia y alta resistencia de entrada, y por lo tanto la corriente de señal de entrada en 4 es tan 
pequeña que es despreciable. Bajo esta suposición, enla figura 9.31 se ilustran los detalles de análisis 

.con una señal de entrada v; aplicada al terminal de entrada inversora. El orden de los pasos del 
análisis está indicado por los números circulados. Nótese que como el amplificador diferencial de 
entrada tiene una resistencia relativamente grande, R3, en el circuito del emisor, la mayor parte del 
voltaje de entrada aplicado aparece en los terminales de R;. En otras palabras, los voltajes de señal 
en las uniones entre emisor y base de Q,, Q2, Q; y Q4 son pequeños en comparación con el voltaje 
que aparece en los terminales de R;. La ganancia de voltaje se puede hallar si se escribe una ecuación 
de nodo en el colector de Qs: 


que produce 


>] 
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A E R ENEA OOTATE 


A g asi 


a PENT TA RIA LIVS EST 


Ejercicio 


9.14 Si por R se denota la resistencia total entre el colector de Qs y tierra, demuestre, usando la figura 9.31, que 


Vo _ ~2R:/R; 


v;  1+(R/AR) 


que se reduce a (2RR) bajo la condición de que AR > Ro. 


PORTO NATA Vea as 


ETY TITT A A e t pmen, tomey anme, aat t a osema ateue atas s mame mm waa at AORN, : 
A AR EL AEREO AE E ENE E O ON A rec RA A AO 


¿Como se démostró en el capítulo 8, una de las desventajas de la retroalimentación negativa es ` 


la reducción de distorsión no lineal. Éste es el caso en el circuito del LM380. 

El LM380 está diseñado para operar desde una sola fuente Vs del:orden entre 12 y 22 V. La 
selección del voltaje de alimentación depende del valor de R, y la potencia de salida requerida P,. 
El fabricante suministra curvas para la disipación de potencia del dispositivo contra potencia de 
salida para una resistencia de carga dada y diferentes voltajes de alimentación. Uno de estos 
conjuntos de curvas para R; = 8 Q se muestra en la figura 9.32. Nótese la similitud respecto de la 
curva de disipación de potencia clase B de la figura 9.8. De hecho, el lector puede fácilmente 
verificar que la ubicación y valor de los picos de las curvas de la figura 9.32 se pronostican en forma 
muy precisa por las ecuaciones (9.20) y (9.21), respectivamente (donde Vcc =1V5. La línea marcada 
“3% de distorsión” de la figura 9.32 es el lugar geométrico de los puntos sobre las diversas curvas 
en que la distorsión armónica total (THD) llega a 3%. Una THD de A representa el inicio del 
recortė de picos debido a la saturación del transistor de salida. 

El fabricante también suministra curvas para máxima disipación de potencia contra temperatura 


_ (curvas de reducción) similares a las estudiadas en la sección 9.6 para transistores de potencia 


discretos. 


-Fig.9.32 Disipación depo- 
tencia (Pp) contra potencia de 
salida (P,) para el LM380 con 
R¿=8 Q. (Cortesía de Natio- 

Nivel de nal Semiconductor Corpora- 
distorsión 10% tion.) 


distorsión 3% 


Disipación de dispositivo (W) 


0 0.5 10 1.5 20 25 30 35 4.0 4.5 5.0 
Potencia de salida (W) 
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qe A O o 


Ejercicios 


9.15 El fabricante especifica que, para temperaturas de ambiente menores de 25°C, el LM380 puede disipar un 
máximo de 3.6 W. Esto se obtiene bajo la condición de que su paquete en línea dual se encuentre soldado sobre una 
tarjeta de circuito impreso en contacto térmico con 6 pulgadas cuadradas de hoja de cobre de 2 onzas. Arriba de T, = 
25°C, la resistencia térmica es 0,4 = 35%C/W, Tjmix está especificada a 150°C. Encuentre la disipación de potencia 
máxima posible si la temperatura ambiente es de $0%C!. ` . 


` 


Resp. 2.9 W ; ` 


EXITO a araea T aia aina a ITA 


FESTA FEA RARA 


D9.16 Serequiere utilizar el LM380 para excitar un altavoz de 8 Q. Utilice las curvas de la figura 9.32 para determinar 
la máxima fuente de alimentación posible mientras se limita la máxima disipación de potencia alos 2.9 W determinados 
en el ejercicio 9,15. Si se permite para esta aplicacion una distorsión armónica total de 3%, encuentre P; ` y el voltaje 
de salida pico a pico. 


A A AA 


Resp. 20 V; 4.2 W; 16.4 V : 


panan NS e ANA ol 


Op amps de potencia 


En la figura 9.33 se muestra la estructura general de un op amp de potencia. Consta de un op amp 
seguido por un regulador clase AB semejante al estudiado en la sección 9.7. El regulador está 
formado por los transistores Q,, Q2, Q5 y Qa, con resistores de polarización R, y Rz y resistores de 
degeneración de emisor R; y Rs. El regulador alimenta la necesaria corriente de carga hasta que la 
corriente aumenta al punto en que la caída de voltaje en R, (en el modo de alimentación de corriente) 
se hace suficientemente grande para que O, conduzca. El transistor Q; entonces alimenta la corrien- 
te adicional de carga requerida. En el modo de disipación de corriente, Q, alimenta la corriente de 
carga hasta que se forma suficiente voltaje en los terminales de R, y hace que Qs conduzca. Entonces, 
Os disipa la corriente adicional de carga. Por lo tanto, la etapa formada por Q; y Os actúa como 
elevador de corriente. El op amp de potencia está destinado a ser empleado con retroalimentación 
negativa en las configuraciones usuales de circuito cerrado. Un circuito basado en la estructura de 
la figura 9.33 es producido comercialmente por National Semiconductor como el LHO101. Este op 
amp es capaz de producir una corriente de salida continua de 2 A, y con una correcta disipación de 
calor puede dar 40 W de potencia de salida (Wong y Johnson, 1981). El LHO101 se fabrica usando 
tecnología híbrida de película delgada. 


Amplificador en puente 


Concluimos esta sección con un análisis de una configuración de circuito que es preferida en 
aplicaciones de alta potencia. Ésta es la configuración de amplificador en puente que se muestra 
en la figura 9.34 utilizando dos op. amps de potencia, A, y Az. Cuando A, está conectado en la 
configuración no inversora con una ganancia K = 1 + (Ry/R,), Az está conectado como amplificador 
inversor con una ganancia de igual magnitud K = R¿/R;. La carga R, está flotando y está conectada 
entre los terminales de salida de los dos op amps. 

Si v, es una senoide con amplitud Y,, la oscilación de voltaje a la salida de cada op amp será 
+ KV, y el voltaje en lą carga será + 2KV.. Entonces, con op amps operados desde fuentes de +15 V 
y capaces de proporcionar una oscilación de salida de + 12 V, por ejemplo, se obtiene una oscilación 
de salida de + 24 V en los terminales de la carga del amplificador en puente. 


E 
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+Ve 


—Vec 


Fig. 9.33 Estructura de un op amp de potencia. El circuito consta de un op amp seguido por un regulador 
clase AB semejante al estudiado en la sección 9.7. La capacidad de corriente de salida del regulador, formado 
por Qi, O», Os y Qua, se refuerza más con Qs y Qs. 


Al diseñar amplificadores en puente, debe tomarse nota del hecho de que la corriente pico 
tomada de cada op amp es 2KV;/R,. Este efecto puede ser tomado en cuenta al considerar la carga 
vista por cada uno de los op amp como si fuera de R¿/2. 


A e AN 
E A RAR E 


Ejercicio E 


9.17 Considere el circuito de la figura 9.34 con R, = R; = 10 KQ, R: = 5 KQ, R¿= 15 KQ y R: = 8 Q. Encuentre la 
ganancia de voltaje y resistencia de entrada. La fuente de alimentación utilizada es +18 V. Si v; es una onda senoidal 
de 20 V pico a pico, ¿cuál es el voltaje de salida de pico a pico? ¿Cuál es la corriente de carga de pico? ¿Cuál es la 
potencia de carga? 


t 


$ Resp. 3 V/V; 10 kQ; 60 V; 3.75 A; 56.25 W 


A A a a a A peenem A DE I Ie yr me post ranee ae e 
A a A a A A A RR TT a E a i . 
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R, 


Fig. 9.34 Configuración de amplificador en puente. 


9.9 TRANSISTORES MOS DE POTENCIA 


Hasta aquí, en este capítulo nos hemos ocupado exclusivamente de circuitos con BJT, pero recientes 
desarrollos tecnológicos han dado como resultado la creación de transistores MOS de potencia con 
especificaciones que son muy competitivas con las de los BJT. En esta sección consideramos 
la-estructura, curvas características y aplicación de los MOSFET de potencia. 


Estructura del MOSFET de potencia 


La estructura del MOSFET de enriquecimiento estudiada en el capítulo 5 (figura 5.1) no es 
apropiada para aplicaciones de alta potencia. Para apreciar este hecho, recordemos que la corriente 
de dren de un MOSFET de canal n que opere en la región de saturación está dada por 


ip = 5 DC z) (Ucs SS yV,” (9.46) g 


Se deduce que, para aumentar la capacidad de corriente del MOSFET, su ancho W debe hacerse 
grande y su longitud Z de canal debe hacerse tan pequeña como sea posible. Desafortunadamente, 
sin embargo, reducir la longitud del canal de la estructura estándar del MOSFET resulta en una 
drástica reducción en su voltaje de ruptura. Especificamente, la región de agotamiento de la unión 
inversamente polarizada entre cuerpo y dren se extiende en el corto canal, causando la ruptura a 
un voltaje relativamente bajo. Por lo tanto, el dispositivo resultante no sería capaz de manejar los 
altos voltajes típicos de aplicaciones de transistores de potencia. Por esta razón, tenían que 
encontrarse nuevas estructuras para fabricar los MOSFET de canal corto (1 a 2 micrómetros) con . 
altos voltajes de ruptura. 

En la actualidad, la estructura más conocida para un MOSFET de potencia es el transistor 
DMOS de doble difusión que se ilustra en la figura 9.35.. Como se indica, el dispositivo está 
fabricado en un sustrato tipo z ligeramente contaminado con una región fuertemente contaminada 
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Compuerta 


PIPITIETTIIIIIIID 


Fig. 9.35 Transistor 
MOS (DMOS) vertical 
de doble difusión 


Circulación de corriente Ò 
Dren 


en la parte inferior para el contacto del dren. Se utilizan dos difusiones,* una para formar la región 
tipo p del cuerpo y otra para formar la región tipo n de la fuente. 

El dispositivo DMOS opera como sigue. La aplicación de un voltaje positivo de compuerta, 
ugs, mayor que el voltaje de umbral V, induce un canal n lateral en la región tipo p del cuerpo bajo 
el óxido de la compuerta. El canal resultante es corto, su longitud está denotada como L en la figura 
9.35. La corriente es entonces conducida por electrones desde la fuente moviéndose por el resultante 
canai corto al sustrato y luego verticalmente abajo del sustrato hacia el dren. Esto debe contrastar 
con la circulación lateral de corriente de la estructura estándar del MOSFET de pequeña señal 
(capítulo 5). 

A pesar de que el transistor DMOS tiene un canal corto, su voltaje de ruptura puede ser muy 
alto (de hasta 600 V). Esto es porque la región de agotamiento entre el sustrato y el cuerpo se.extiende 

"en su mayor parte en el sustrato ligeramente contaminado y no se disemina en el canal. El resultado 
es un transistor MOS que simultáneamente tiene capacidad de una elevada corriente (50 A son 
posibles) así como el alto voltaje de ruptura que acabamos de mencionar. Finalmente, observamos 
que;la estructura vertical del dispositivo produce una eficiente utilización del área de silicio. 

Merece la pena citar una anterior estructura para transistores MOS de potencia. Éste es el 
dispositivo MOS de ranura en V (véase la obra de Severns, 1984). Aun cuando todavía está en uso, 
el MOSFET de ranura en V ha perdido terreno de aplicación ante la estructura vertical DMOS de 
la figura 9.35, excepto posiblemente para aplicaciones de alta frecuencia.. Debido a limitaciones 
de espacio, no describiremos el MOSFET de ranura en V. 


Curvas características de los MOSFET de potencia 
- A pesar de su estructura radicalmente diferente, los MOSFET de potencia exhiben curvas caracte- 


rísticas que son muy semejantes a las de los MOSFET a pequeña señal estudiadas en el capítulo 5. 
Existen diferencias importantes, claro, y las estudiaremos a continuación. 


% Véase en el apéndice A una descripción del proceso de fabricación de un circuito integrado. 
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Los MOSFET de potencia tienen voltajes de umbral de 2 a 4 V. En saturación, la corriente de 
dren está relacionada a vgs por la curva característica de la ley cuadrática de la ecuación (9.46) pero, 
como se muestra en la figura 9.36, la curva característica ip-Vas se hace lineal para valores más 
grandes de vgs: La:porción lineal de la curva característica se presenta como resultado del elevado 
campo eléctrico a lo largo del canal corto, ocasionando que la velocidad de portadores de carga 
llegue a un límite. superior, fenómeno conocido como saturación de velocidad. La corriente de 
dren está dada eñtonces por i 


lp > 7 Cox WU ak Ugs q V) (9.47) 


donde U, es el valor de la velocidad saturada (5 x 10% cm/s para electrones en silicio). La relación 

lineal ip-Ugs implica una constante g,, en la región de la saturación de velocidad. Es interesante 

“ observar que g„ es proporcional a W, que suele ser grande para dispositivos de potenciá; entonces, 
los MOSFET de potencia exhiben valores relativamente altos de transconductancia. 

La curva característica ¡p-Ugs que se muestra en la figura 9.36 incluye un segmento marcado 

como “subumbral”. Aun cuando es de poca importancia para dispositivos de potencia, la región 

subumbral de operación es de interés en aplicaciones de muy baja potencia (véase la sección 5.1). 


Efectos de temperatura 


Del mayor interés en el diseño de circuitos MOS de potencia es la variación de las curvas 
características de un MOSFET con la temperatura, como se ilustra en la figura 9.37. Observe que 
hay un valor de vgs (del orden de 4 a 6 V para la mayor parte de los MOSFET) en el cual el 
coeficiente de temperatura de ip es cero. A valores más altos de vos, ip exhibe un coeficiente negativo 
de temperatura. Ésta es una propiedad importante; implica que un MOSFET que opere rebasando su 
punto de coeficiente cero de temperatura no es afectado por la posibilidad de embalamiento térmico. 
Este no es el caso a bajas corrientes (es decir, menores que el punto de coeficiente cero de 
temperatura). En la región de (relativamente) baja corriente, el coeficiente de temperatura de ip es 
positivo, y el MOSFET de potencia puede ser fácilmente afectado por embalamiento térmico (con 


Lineal 


Fig. 9.36 Curva caracterís- 
tica típica de ¡p-Ugs para un 
MOSFET de potencia 


Ley cuadrática 


N 


$ 1 V, UGs 
Exponencial 
(subumbral) 
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ip (A) 
5.0 


4.0 


3.0 : 
Punto de coeficiente 


cero de temperatura 


2.0 


+125° 
1.0 


0 1.0 2.0 3.0 4.0 5.0  vas(V) 


Fig. 9.37 Curva característica ¡p-Ugs de un transistor MOS (IRF 630, Siliconix) a una temperatura de caja 
de -55%C, +25%C y +125°C. (Cortesía Siliconix Inc.) 


desafortunadas consecuencias). Como las etapas de salida clase AB están polarizadas a bajas 
corrientes, deben existir medios para protección contra embalamiento térmico. 

La razón para el coeficiente positivo de temperatura de ip a bajas corrientes es que UgsV, es 
relativamente baja, y la dependencia de temperatura está dominada por el coeficiente negativo de 
temperatura de V, (del orden de —3 a 6 mV?/*C). 


Comparación con los BJT 


El MOSFET de potencia no es afectado por la segunda ruptura, que limita el área de operación sin 
riesgo de los BJT. Del mismo modo, los MOSFET de potencia no requieren elevadas corrientes de 
excitación de base de los BJT de potencia. Nótese, sin embargo, que la etapa excitadora en un 
amplificador de potencia MOS debe tener capacidad para suministrar suficiente corriente para 
cargar y descargar la capacitancia de entrada grande y no lineal del MOSFET en el tiempo asignado. 
Finalmente, el MOSFET de potencia tiene, en general, una más alta velocidad de operación que el 
BJT de potencia. Esto hace a los transistores de potencia MOS especialmente aptos para aplicaciones 
de conmutación, por ejemplo, en circuitos para control de motores. 


Una etapa de salida clase AB que utiliza los MOSFET 


Como aplicación de los MOSFET de potencia, en la figura 9.38 se ilustra una etapa de salida clase AB 
que utiliza un par de MOSFET complementarios y utiliza los BJT para polarización y en la etapa 
excitadora. Esta última consta de seguidores de emisor Darlington complementarios formados por Q, a 
O, y tiene la baja resistencia de salida necesaria para excitar los MOSFET de salida a altas velocidades. 
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Acoplamiento 
térmico 


Y; 


— Vec 


Fig. 9.38 Amplificador clase AB con transistores MOS de salida y excitadores BJT. El resistor R; está 
. ajustado para dar compensación de temperatura cuando R, está ajustado para obtener un valor deseado de 
corriente de reposo en los transistores de salida. 


De especial interés, en el circuito de la figura 9.38, es el circuito de polarización que utiliza 
dos multiplicadores V¿g formados por Os y Qs y sus correspondientes resistores. El transistor Qs 
está puesto en contacto térmico directo con los transistores de salida; esto se logra con sólo montar 

` Qs en su propio disipador común de calor. Así, mediante la apropiada selección del factor de 
multiplicación Vas de Qs, el voltaje de polarización Vcg (entre las compuertas de los transistores 
de salida) puede hacerse disminuir con la temperatura al mismo ritmo que la suma de los voltajes de 
umbral (Vy + |V,p[) de los MOSFET de salida. En esta forma la corriente de reposo de los transistores 
de salida se puede estabilizar contra variaciones de temperatura. 


Analíticamente, Vcc está dada por  ' 
Š i 


Vo = f + z) Varo + h + a V ges — 4V gr (9.48) 


2 
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Como Vag está acoplado térmicamente a los dispositivos de salida mientras los otros BJT perma- 
necen a temperatura constante, tenemos 


Mas y y Po \ Wes 
R;) OT 


3T (9.49) 


que es la relación necesaria para determinar Ry /R, de modo que dVcc/OT = (Vw + 1V.p[)/97. El otro 
multiplicador Vag se ajusta entonces para obtener el valor requerido de Vcc y de aquí la corriente 
de reposo deseada en Oy y Op. . 


Ejercicios 


9.18 Para el circuito de la figura 9.38, encuentre la razón R;/R, que produce estabilización de temperatura de la 
corriente de reposo en Oy y Op. Suponga que |V} cambia a -3 mV/*C y que 0Va£/07 = -2 mV/*C. 


t 
A 


Resp. 2 ' 


FEA AA 


9.19 Para el circuito de la figura 9.38 suponga que los BJT tienen un Vgg nominal de 0.7 V y que los MOSFET tienen ` 
11) = 3 V y Col WIL) = 2 A/V?. Se requiere establecer una corriente de reposo de 100 mA en la etapa de salida y 
20 mA en la etapa excitadora. Encuentre |Vgs!, Voc, Ry R/R». Utilice el valor de Rs/Ra encontrado en el ejercicio 9.18. 


A 


Resp. 3.32 V; 6.64 V; 332 Q; 9.5 


9.10 EJEMPLO DE SIMULACIÓN DEL SPICE 


Concluimos este capítulo presentando un ejemplo que ilustra el uso del SPICE en el análisis de 
circuitos de salida. En la obra de Roberts y Sedra (1992 y 1997) se pueden encontrar otros ejemplos. 


EJEMPLO 9.6: ETAPA DE SALIDA CLASE B 


Investigamos la operación de la etapa de salida clase B que se muestra en la figura 9.39 con los 
transistores realizados usando el par complementario NAS1 y NAS2 de la National Semiconductor 
Corporation. Para permitir una comparación con análisis manual, en la simulación utilizamos 
valores de componentes y voltajes idénticos o cercanos a los del circuito diseñado en el ejemplo 
9.1. Específicamente, utilizamos una resistencia de carga de 8 Q, una onda senoidal de entrada de 
17.9 V pico y 1 kHz de frecuencia, así como fuentes de alimentación de 23 V. El archivo de entrada 
del SPICE para este circuito se encuentra enla lista del apéndice D. Indica que un análisis transitorio 
se realiza sobre el intervalo de 0 a 3 ms, y se trazan gráficas de las formas de onda de diversos 
voltajes de nodo y corrientes de rama. En este ejemplo, la función Probe (sonda) del PSPICE se 
utiliza para calcular diversos valores de disipación de potencia. Con este propósito se pueden usar 
funciones semejantes, para después del procesamiento, existentes en otras versiones del SPICE. 
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+Vec=23V 


Fig. 9.39 Etapa de salida clase 
B para la simulación del SPICE 
vo del ejemplo 9.6. 


vı R= 8n 


= Vcc = -23V 


Algunas de las formas de onda resultantes se muestran en la figura 9.40. Las gráficas superior 
y media muestran el voltaje y corriente de carga, respectivamente. La amplitud del voltaje pico es 
17.05 V, y la amplitud de la corriente pico es 2.13 A. Observe que ambas muestran distorsión de 
cruce. La gráfica inferior muestra la potencia instantánea y el promedio de potencia disipada en la 
resistencia de carga, calculada por la función Probe al multiplicar los valores de voltaje y corriente 


20V 


-20V 
4.0 A 


-40A 
40 W 


ow - - 
0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 
oi(R1)*v(4) = prom(i[R1)*v[4)) | 


Tiempo, ms 


Fig. 9.40 Varias formas de onda relacionadas con la etapa de salida clase B que se muestra en la figura 
9.39 cuando se excita por una señal senoidal de 17.9 V y 1 kHz. La gráfica superior muestra el voltaje en los 
terminales de la resistencia de carga, la media muestra la corriente de carga y la inferior presenta la potencia 
instantánea y de promedio disipada por la carga. (De Roberts y Sedra, 1997.) 
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, Wao 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 
o -i(Vec +)*v(1) "prom (-i(Vec +)*v(1)) ` 
Tiempo, ms 


Fig. 9.41 Voltaje (gráfica superior), corriente (gráfica media) y potencia instantánea y promedio (gráfica 
inferior) producidos por la fuente de voltaje positivo (+V¿c) del circuito de la figura 9.39. (De Roberts y 
Sedra, 1997.) i 


para la potencia instantánea y tomando un promedio de corrida para la potencia promedio (P,). El 
comportamiento transitorio del promedio de potencia de carga, que finalmente se establece en un 
estado estable casi constante de unos 17.7 W, es un artefacto del algoritmo PSPICE empleado para 
calcular el promedio de corrida de una forma de onda. 

Las dos gráficas superiores de la figura 9.41 muestran las ondas de voltaje y corriente, 
respectivamente, de la fuente positiva, +Vcc. La gráfica inferior muestra la potencia instantánea y 
promedio suministrada por +Vcc. Formas de onda semejantes pueden trazarse para la fuente 
negativa, —V¿c. El promedio de potencia producido por cada fuente se encuentra que es de unos 
15 W, para un total de potencia de alimentación, Ps, de 30 W. Así, la eficiencia de conversión de 
potencia se puede calcular que es de y = P,/Ps= Ha x 100% = 59%. 

En la figura 9.42 se muestran gráficas de formas de onda de voltaje, corriente y potencia 
relacionadas con el transistor Op. Se pueden obtener ondas semejantes para Oy. Como se esperaba, 
la onda de voltaje es una senoide, y la onda de corriente consta de'semiciclos senoidales. La onda 
de la potencia instantánea, sin embargo, es más bien poco común. Indica la presencia de alguna 
distorsión como resultado de excitar en gran medida los transistores, lo que se puede verificar al 
reducir la amplitud de la señal de entrada. Específicamente, al reducir la amplitud a alrededor de 
17 V, la “caída” en la forma de onda de potencia desaparece. El promedio de potencia disipada en 
cada uno de Oy y Op se puede calcular mediante la función Probe y se encuentra que es 
aproximadamente 6 W. 

En la tabla 9.1 aparece una comparación de los resultados encontrados de la simulación de 
SPICE y los correspondientes valores obtenidos con análisis manual. Observe que los dos conjuntos 
de resultados son bastante cercanos. 
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o =¡(Vec Se 14)  "prom(=i(Vcc -)*v(2,4)) 
Tiempo, ms 


Fig. 9.42 Formas de onda del voltaje, corriente y potencia disipada en el transistor pnp Qp de la etapa de 
salida que se muestra en la figura 9.39. (De Roberts y Sedra, 1997.) 


Para investigar más la distorsión de cruce, presentamos en la figura 9.43 una gráfica de la curva 
característica de transferencia de voltaje (VTC) del circuito clase B. Esta gráfica se obtiene 
usando un comando de barrido de cd con V, variado sobre el- orden de —10 V a +10 V en incrementos 
de 50 mV. La pendiente de la VTC es casi la unidad, y la banda muerta se extiende de 0.72 a 
+0.72 V. El efecto de la distorsión de cruce se puede cuantificar ejecutando análisis de Fourier en 


Tabla 9.1 DIVERSOS TÉRMINOS DE POTENCIA RELACIONADOS CON LA ETAPA DE SALIDA 
CLASE B QUE SE MUESTRA EN LA FIGURA 9.39, CALCULADOS A MANO Y POR 
ANÁLISIS DEL SPICE. LA COLUMNA DE LA EXTREMA DERECHA PRESENTA 
EL PORCENTAJE RELATIVO DE ERROR ENTRE LOS VALORES PRONOSTI- 
CADOS A MANO Y LOS HECHOS POR EL SPICE. 


Potencia/Eficiencia Ecuación Análisis a mano SPICE Error % 
2 Y, 
Ps e Vec 31.2 W 30.0 W 4 
n Ri 
2 Y, 1p? 
P, e VS 13.0 W 12.0 W 8.3 
E HR“ 7R 
e a boa . 
P, k e 18.2 W 17.7 W 2.8 
. 2 R : 
P ; E 
7 — x 100% , 58.3% 59.0% -1.2 


Ps 
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10V 


5V 


-5V 


z -10V P ` . . A E . a ` 
—-10V -5V .. ov 5V 10V 
s V(4) 
Vi 


Fig. 9.43 Curva caracteristica de la etapa de salida clase B de la figura 9.39. (De Roberts y Sedra, 1997.) 


. la forma de onda de voltaje de salida. Esto se puede hacer usando el comando FOUR del SPICE. 
Descompone la forma de onda generada mediante un análisis transitorio en sus componentes de 
serie de Fourier. Además, el SPICE calcula la distorsión armónica total (THD) de la onda de salida. 
Los resultados obtenidos son como sigue: 


FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE V(4) 


DC COMPONENT. = 9.648686E£-05 


HARMONIC FREQUENCY FOURIER NORMALIZED PHASE NORMALIZED 
NO (Hz) COMPONENT COMPONENT (DEG) -PHASE (DEG) 
1 1.000E+03 1.683E+01 1.000E+00 -—8.163E-05 0.000E+00 
2 2.000E+03 1.373E-04 8.162E-06 —9.067£E+01 —9.067E+01 
3 3.000E+03 3.387£-01 2.013E-02 -1.800£E+02 -1.800E+02 
4 4.000E+03 6.927E-05 4.117E-06 -—8.964E+01 -—8.964E+01 
5 5.000E+03 1.977E-01 1.175E—02 -—1.800E+02 —1.800E+02 
6 6.000E+03 5.794E-05 3.443E—06 .—8.846E+01 —8.846E+01 
7 7.000E+03 1.378E-01 8.188E-03  -1.800E8+02 -1.800E+02 
8 8.000E+03 5.281E-05 3.139F-06 -—8.740E+01 -—8.740E+01 
9 9.000E+03 1.045E-01 6.213E-03 —1.800E+02 -1.800E+02 


TOTAL HARMONIC DISTORTION = 2.547618E+00 PERCENT 


Observamos que la onda de salida es más bien rica en armónicas impares y que la THD resultante 
es alta (2.55%). 
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RESUMEN 


Æ Las etapas de salida se clasifican de acuerdo con el ángulo 
de conducción del transistor: clase A (360°), clase AB (ligera- 
mente más de 180°), clase B (180°) y clase C (menos de 180°). 


Æ La etapa de salida clase A más común es el seguidor de 
emisor. Está polarizada a una corriente mayor que la corriente 
de carga pico. 


Æ La etapa de salida clase A disipa su máxima potencia en 
condiciones de reposo (uy=0). Alcanzatuna máxima eficiencia 
de conversión de potencia de 25%. 


© Lasetapa clase B está polarizada a cero corriente y entonces 
no disipa potencia en reposo. 


¿E “La etapa clase B puede alcanzar una eficiencia de conver- 
sión de potencia de hasta 78.5%. Disipa su máxima potencia 
para V = Q2/mMVcc. 


ZZ La etapa clase B es afectada por distorsión de cruce. 


zu La etapa de salida clase AB está polarizada a una pequeña 
corriente; entonces, ambos transistores conducen para peque- 
ñas señales de entrada y la distorsión de cruce prácticamente 
se elimina. ] 


Æ Excepto por una pequeña disipación adicional de potencia 
en reposo, las relaciones de potencia de la etapa clase AB son 
semejantes a las de la clase B. 


“E Como protección contra la posibilidad de embalamiento 
térmico, el voltaje de polarización del circuito clase AB se hace 
variar con la temperatura en la misma forma que varía Vgg de 


los transistores de salida. s 


Tz Para facilitar la eliminación de calor de un chip de silicio, 
generalmente se montan dispositivos de potencia en disipado- 
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res de calor. La máxima potencia que se puede disipar sin riesgo 
en el dispositivo está dada por 


p, — Tomi” Ta 
Dmix e + Oes + Öga 


donde Timix Y 8c son especificadas por el fabricante, mien- 
tras que ĝcs y Osa dependen del diseño del disipador de calor. 


El  Eluso de la configuración Darlington en la etapa de salida 
clase AB reduce lanecesidad de excitación de corriente de base. 
En circuitos integrados, la configuración combinada pnp es de 
uso común. 


1 Las etapas de salida suelen estar equipadas con circuitos 
que, en el caso de un cortocircuito, pueden activar y limitar la 
excitación de corriente de base, y por lo tanto la corriente de 
emisor, de los transistores de salida. 


Los amplificadores de potencia de circuito integrado cons- 
tan de un amplificador de voltaje de pequeña señal conectado 
en cascada con una etapa de salida de alta potencia. Se aplica 
retroalimentación general, ya sea en el chip o externamente. 


EN La configuración de amplificador en puente produce, en 
los terminales de una carga flotante, un voltaje de salida pico 
a pico que es el doble del que es posible desde un solo 
amplificador con una carga a tierra. 


MW El transistor DMOS es un dispositivo de potencia de canal 
corto capaz de operar a elevada corriente y alto voltaje. 


HE A bajas corrientes, la corriente de dren de unn MOSFET de 
potencia exhibe un coeficiente positivo de temperatura, y 
entonces el dispositivo puede ser afectado por embalamiento 
térmico. A elevadas corrientes, el coeficiente de temperatura 
de ip es negativo. 
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PROBLEMAS 


Sección 9.2. Etapa de salida clase A 


9.1 


9.2 


D9.3 


D9.4 


*9.5 


Un seguidor de emisor clase A, polarizado usando'el 


.circuito que se muestra en la figura 9.2, utiliza Vcc = : 


5 V, R= R; = 1 KQ, con todos los transistores (inclu- 
yendo Q3) idénticos. Supongamos que Vg = 0.7 V, 
Vers = 0.3 V y f muy grande. Para operación lineal, 
¿cuáles son los límites superior e inferior del voltaje 
de salida, y las entradas correspondientes? ¿Cómo 
cambian estos valores si el área de unión entre emisor 
y base de Q; se hace el doble de grande que la de O»? 
¿O si se reduce a la mitad de la de Q,? 

Un circuito de seguidor de fuente, usando transisto- 
res NMOS de enriquecimiento, se construye siguien- 
do el patrón que se muestra en la figura 9.2. Los tres 
transistores utilizados son idénticos con V, = 1 V y 


pnCoWIL=20mA/V?. Vec=5 V, R=R,=1KQ. Para . 


operación lineal, ¿cuáles son los límites superior e 
inferior del voltaje de salida, y las correspondientes 
entradas? 

Usando la configuración de seguidor que se ilustra en 
la figura 9.2 con fuentes de +9 V, realice un diseño 
capaz de tener salidas de +7 V con una carga de 
1 kQ, usando la corriente total de alimentación más 
pequeña posible. El lector dispone de cuatro BJT de 
alta Ø, idénticos, y un resistor que puede elegir. 

Un seguidor de emisor que utiliza el circuito de la 
figura 9.2, para el cual el intervalo de voltaje de salida 
es 45 V, se hace necesario con Vcc = 10 V. El circuito 
debe diseñarse de modo tal que la variación de co- 
rriente en el transistor seguidor de emisor no sea 
mayor de un factor de 10, para resistencias de carga 
de sólo 100 Q. ¿Cuál es el valor de R requerido? 
Encuentre el incremento de ganancia de voltaje del 
seguidor resultante a vo = +5, 0 y —5 V con una carga 
de 100 Q. ¿Cuál es el cambio de porcentaje en ganan- 
cia sobre este intervalo de vo? 

Considere la operación del circuito seguidor de la 
figura 9.2 para el cual R; = Vcc/[, cuando se excita con 
una onda cuadrada tal que la salida varía de +Vcc a 
—Vec (despreciando Vczsu). Para esta situación, trace 
el equivalente de la figura 9.4 para vo, ic1 y pni. Repita 
para una salida de onda cuadrada que tenga niveles 
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J. Wong y J. Sherwin, “Applications of wide-band buffer 
amplifiers”, Application Note 227, National Semicon- 
ductor Corporation, Santa Clara, Calif., octubre de 1979. 


9.6 


9.7 


9.8 


pico de +V¿c/2. ¿Cuál es el promedio de disipación de 
potencia en Q, en cada caso? Compare estos resulta- 


* dos con los de ondas senoidales de amplitud pico Vcc 


y Vcc/?, respectivamente. 

Considere la situación descrita en el problema 9.5. 
Para salidas de onda cuadrada que tienen valores pico 
a pico de 2Vcc y Vcc, y para ondas senoidales de los 
mismos valores de pico a pico, encuentre el promedio 
de pérdida de potencia en el transistor Q, de fuente de 
corriente. 

Reconsidere la situación descrita en el ejercicio 9.4 
para variación en Vcc, específicamente para Vcc = 16, 
12, 10 y 8 V. Suponga que Veces es casi cero. ¿Cuál 
es la eficiencia de conversión de potencia en cada 
caso? 

El seguidor de BiCMOS que se ilustra en la figura 
P9.8 utiliza dispositivos para los cuales Vgg = 0.7 V, 
Vez =0.3 V, Ca W/L=20mA/V”, y V, = 2 V. Para 
operación lineal, ¿cuál es el intervalo de voltajes de 
salida con R, = es? ¿Con R, = 100 Q? ¿Cuál es el 
mínimo resistor de carga permitido para el cual se 
dispone de una salida de onda senoidal de 1 V pico? 
¿Cuál es la correspondiente eficiencia de conversión 
de potencia? 


+5V 
v Q 
Vo 
Q2 
-5 V 
Fig. P9.8 
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Sección 9.3: Etapa de salida clase B 


9.9 


3.10 


9.12 


29.13 


Considere el circuito de una etapa de salida clase B 
complementaria con BJT. ¿Para qué amplitud de la 
señal de entrada representa la distorsión de cruce una 
pérdida de 10% en amplitud pico? 

Considere la configuración de retroalimentación con la 
salida clase B que se muestra en la figura 9.9. Sea Ay = 
100 V/V la ganancia del amplificador. Deduzca una 
expresión para vo contra uv, suponiendo que |V gg] = 0.7 
V. Trace la curva característica de transferencia vo contra 
1, y compárela con la que no tiene retroalimentación. 
Considere la etapa de salida clase B que utilizan los 
MOSFET de enriquecimiento de la figura P9.11. Supon- 
gamos que los dispositivos tienen|V,| = 1 V y yC«W/L = 


"200 A/V?. Con una entrada de onda senoidal de 10 kHz 


de 5 V pico y un elevado valor de resistencia de carga, 
¿qué salida pico se esperaria? ¿Qué fracción del periodo 
de onda senoidal representa el intervalo de cruce? ¿Para 
qué valor de resistencia de carga se reduce el voltaje de 
salida pico a la mitad de la entrada? 

Considere la etapa de salida clase B complementaria con 
BJT y desprecie los efectos de Vgg y Vcesa. Para fuentes 
de alimentación de +10 V y una resistencia de carga de 
100 Q, ¿cuál es la máxima potencia de salida senoidal 
disponible? ¿Cuál fuente de alimentación corresponde? 
¿Cuál es la eficiencia de conversión de potencia? Para 
señales de salida de la mitad de esta amplitud, encuentre 
la potencia de salida, la potencia de alimentación y la 
eficiencia de conversión de potencia. 

Una etapa de salida clase B opera desde fuentes de +5 V. 
Si se suponen transistores relativamente ideales, ¿cuál es 
el voltaje de salida para máxima eficiencia de conversión 
de potencia? ¿Cuál es el voltaje de salida para máxima 
disipación del dispositivo? Si cada uno de los dispositi- 


+10 V 


Qı 
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vos de salida está clasificado individualmente para disi- 
pación de 1 W y debe emplearse un factor de 2 de margen 
de seguridad, ¿cuál es el mínimo valor de resistencia de 
carga que se puede tolerar, si la operación es siempre a 
pleno voltaje de salida? Si sepermite operación ala mitad 
de pleno voltaje de salida, ¿cuál es la mínima carga 
permitida? ¿Cuál es la potencia de salida máxima posible 
de que se dispone en cada caso? 

Se hace necesaria una etapa de salida clase B para 
entregar un promedio de potencia de 100 W en una carga 
de 16 Q. La fuente de alimentación debe ser 4 V mayor 
que el correspondiente voltaje de salida senoidal pico. 
Determine eb voltaje de fuente de alimentación necesario 
(al volt más cercano en la dirección apropiada), la co- 
rriente pico desde cada fuente, el total de potencia de 
alimentación y la eficiencia de conversión de potencia. 
También determine la máxima disipación de potencia 
posible en cada transistor para una entrada senoidal. 
Considere la etapa de salida clase B con BJT, con un 
voltaje. de salida de onda cuadrada de amplitud Y, en- 
tre las terminales de una carga R, y empleando fuentes 
de alimentación +Vss. Despreciando los efectos de Vaz y 
Veces determine la potencia de carga, la potencia de 
alimentación, la eficiencia de conversión de potencia, la 
máxima eficiencia de conversión de potencia alcanzable - 
y el correspondiente valor de V, así como la máxima 
potencia de carga disponible. También encuentre el valor 
de V, al cual la disipación de potencia de los transistores 
llega a un pico, y el correspondiente valor de eficiencia 
de conversión de potencia. i 


Sección 9.4. Etapa de salida clase AB 
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Diseñe la corriente de reposo de una etapa de salida 
clase AB con BJT de modo que el incremento de la 
ganancia de voltaje para vy, en la cercanía del origen, 
exceda de 0.99 V/V para cargas mayores de 100 Q. Si 
los BJT tienen Vgg de 0.7 V a una corriente de 100 mA, . 
determine el valor del Vgg requerido. 

Está considerándose el diseño de una etapa de salida 
de clase AB con MOS de enriquecimiento. Los dispo- 
sitivos de que se dispone tienen |V/=1 V y yCaxW/L = 
200 mA/V?, ¿Qué valor de voltaje de polarización de 
compuerta a compuerta, Vcg, se requiere para reducir 
el incremento de la resistencia de salida del estado de 
reposo a 10 (2? 

Una etapa de salida clase AB, semejante a la de la 
figura 9.11 pero que.utiliza una sola fuente de +10 V 
y se polariza a V,= 6 V, está acoplada capacitivamente 
a una carga de 100 (2. Para transistores para los cuales 
Var = 0.7 a 1 mA y para un voltaje de polarización 
Vas = 1.4 V, ¿qué corriente de reposo resulta? Para un 


cambio escalonado en salida de 0 a—1 V, ¿cuál entrada 
de escalón se requiere? Si se suponen voltajes de 
cero de saturación de transistor, encuentre los pasos 
máximos posible positivos y negativos a la salida. 


Sección 9.5: Polarización de un circuito clase AB 
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Considere el circuito clase AB polarizado como diodo 
de la figura 9.14. Para Juas = 100 pA, encuentre el 
tamaño relativo (7) que debe usarse para los disposi- 
tivos de salida en comparación con los dispositivos de 
polarización, para asegurar una resistencia de salida 
de 10 Q o menos. 

Una etapa de salida clase AB que utiliza una red de 


polarización de dos diodos, como se muestra en la 


figura 9.14, utiliza diodos que tienen la misma área de 
unión que los transistores de salida. Para Vcc = 10 V, 
hias = 0.5 mA, R; - 100 Q, Bn = 50, y IV cesa =0 
V, ¿cuál es la corriente de reposo? ¿Cuáles son los 
niveles máximos posible de señal de salida positiva y 
negativa? Para lograr un nivel de salida pico positivo 
igual al nivel de pico negativo, ¿qué valor de By es 
necesario si Å ias no cambia? ¿Qué valor de Zias es ne- 
cesario si By se mantiene en 50? Para este valor, ¿en 
qué se convierte 1o? 

Una etapa de salida clase AB que usa una red de polari- 
zación de dos diodos, como se muestra en la figura 9.14, 
utiliza diodos que tienen la misma área de unión que los 
transistores de salida. A una temperatura ambiente de 
alrededor de 20°C la corriente de reposo es 1 mA y |V gg] = 
0.6 V. Por un error de fabricación, seretira el acoplamien- 


» to térmico entre los transistores de salida y los transisto- 


res de polarización conectados como diodos. Después 
de cierta actividad de salida, los dispositivos de salida se 
calientan a 70°C mientras que los dispositivos de polari- 
zación permanecen en 20°C. Entonces, mientras el Vgg 
de cada dispositivo permanece sin cambio, aumenta la 
corriente de reposo de los dispositivos de salida, Para 
calcular el nuevo valor de corriente, recuerde que hay dos 
efectos: Ig aumenta en alrededor de 14%/"C V7 = kT 
cambia porque T = (273° + temperatura en °C) donde 
V,=25 mV sólo a 20°C. El lector puede suponer que Sy 
permanece casi constante. Esta suposición está basada 
en el hecho de que 3 aumenta con la temperatura pero 
decrece con la corriente (véase la figura 4.68). ¿Cuál es el 
nuevo valor de Jọ? Si la fuente de alimentación es +20 V, 
¿Qué potencia adicional se disipa? Si la temperatura de 
los transistores de salida aumenta en 10°C por cada watt 
de disipación adicional de potencia, ¿qué calentamiento 
adicional y aumento de corriente resulta? Éste es el 
proceso denominado «mbalamiento térmico. 
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D9.22 Enla figura P9.22 se ilustra una etapa de salida clase AB 


D9.23 


**9.24 


de MOSFET de enriquecimiento. Todos los transistores 
tienen | Y, | = 1 Vy Kı =kz= nk; = nka, donde k= pCa W/L 
es el parámetro de transconductancia del MOSFET. Del 
mismo modo, k, = 2 mA/V?. Para hias = 100 pA y R = 
1 KQ, encuentre el valor de n que resulte en una ganancia 
a pequeña señal de 0.99 para voltajes de salida de alre- 
dedor de cero, y el correspondiente valor de Io. 

Repita el ejemplo 9.3 para la situación en que la corriente 
pico positiva de salida es 200 mA. Utilice el mismo 
método general para márgenes de seguridad. ¿Cuáles son 
los valores de R, y Rz que el lector selecciona? 

Un multiplicador Vgg se diseña con iguales resisten- 
cias para operación nominal a una corriente terminal 
de 1 mA, con la mitad de la corriente circulando en la 
red de polarización. El diseño inicial está basado en 
B=0o y Vag=0.7 Va 1 mA. 

(a) Encuentre los valores de resistor pedidos y el 
voltaje terminal. 

Encuentre el voltaje terminal que resulta cuando 
la corriente terminal aumenta a 2 mA. Suponga 
P=00, 

Repita (b) para el caso en que la corriente termi- 
nal sea 10 mA. 

Repita (c) usando el valor más realista, 8= 100. 


(b) 


(c) 
(d) 


Sección 9.6: Los BJT de potencia 


D9.25 


Un transistor en particular que tiene una resistencia 
térmica 044 = 2°C/W está operando a una temperatura 
ambiente de 30°C con un voltaje entre colector y 
emisor de 20 V. Si una larga duración requiere una 
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temperatura máxima de unión de 130°C, ¿cuál es el 
correspondiente valor nominal de potencia del dispo- 
sitivo? ¿Cuál es el máximo promedio de corriente de 
colector que debe considerarse? 

Un transistor en particular tiene un valor nominal de 
potencia de 200 mW a 25°C, y una temperatura máxi- 
ma de unión de 150°C. ¿Cuál es la resistencia térmica? 
¿Cuál es su potencia nominal cuando opera a una tem- 
peratura ambiente de 70%C? ¿Cuál es su temperatura de 
unión cuando disipa 100 mW a una temperatura ambien- 
te de 50°C? ; 


Un transistor de potencia que opera a una temperatura 
ambiente de 50°C, y una corriente promedio de emisor 
de 3A, disipa 30 W. Si se sabe que la resistencia 
térmica del transistor es menor de 3°C/W, ¿cuál es la 
máxima temperatura de unión que se espera? Si el Vaz 
del transistor, medido usando una corriente pulsada de 
emisor de 3 A a una temperatura de unión de 25°C, es 
0.80 V, ¿cuál promedio de Vgg espera el lector en 
condiciones normales de operación? (Utilice un coe- 
ficiente de temperatura de -2 mV/*C.) 


Para una aplicación en particular del transistor espe- 
cificado en el ejemplo 9.4, es esencial una confiabili- 
dad a toda prueba. Para mejorar la confiabilidad, la 
máxima temperatura de unión debe limitarse a 100°C. 
¿Cuáles son las consecuencias de esta decisión para 
las condiciones especificadas? 


Un transistor de potencia se especifica para tener una 
máxima temperatura de unión de 130°C. Cuando ope- 
ra a esta temperatura con un disipador de calor, la 
temperatura de su caja se encuentra que es de 90°C. 
La caja se une al disipador de calor con una conexión 
que tiene una resistencia térmica cs = 0.5°C/W y la 
resistencia térmica del disipador de calor es 9s4 = 
0.19C/W. Si la temperatura ambiente es de 30°C, ¿cuál 
es la potencia que se disipa en el dispositivo? ¿Cuál es 
la resistencia térmica del dispositivo, 9c, de la unión 
a la caja? 

Un transistor de potencia para el cual Tjmix = 180% 
puede disipar 50 W a una temperatura de caja de 50°C. 
Si se conecta a un disipador de calor que usa una 
roldana aislante para la cual la resistencia térmica 
es 0.6%C/W, ¿cuál temperatura de disipador de ca- 
lor es necesaria para asegurar una operación sin riesgo 
a 30 W? Para una temperatura ambiental de 39°C, 
¿cuál resistencia térmica del disipador de calor se 
sequiere? Si, para un disipador de calor en particular 
equipado con aletas de aluminio troquelado, la resis- 
tencia térmica en aire sin corrientes es 4.5%C/W por 
em de longitud, ¿qué longitud de disipador de calor se 
requiere? 


9.31 


9.32 


Se encuentra que un transistor npn de potencia que 
opera a Ic = 10 A tiene una corriente de base de 0.5 A 
y un incremento de resistencia de entrada de base de 
0.95 Q. ¿Qué valor de ry espera el lector? (A esta 
elevada densidad de corriente, n = 2.) 

Un transistor de potencia npn que opera a Ic = 5 A, 
con un voltaje entre emisor y base de 1.05 V y una 
corriente de base de 190 mA, se ha medido y tiene 
una resistencia de dispersión (7x) de 0.8 Q. Si se 
supone que » = 2 para operación a elevada densidad 
de corriente, ¿qué voltaje entre base y emisor espera 
el lector para operación a l¿=2 A? 


Sección 9.7: Variaciones en la configuración 
clase AB 
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Utilice los resultados dados en la respuesta al ejercicio 
9.11 para determinar la corriente de entrada del circui- 
to de la figura 9.24 para u; = 0 y +10 V con carga 
infinita y de 100 Q. 

Considere el circuito de la figura 9.24 en que Q; y Qz 
están acoplados, y Q; y Q; están acoplados pero tienen 
tres veces el área de unión de los otros. Para Vcc = 
10 V, encuentre valores para los resistores del R; al R 


_ tomen en cuenta una corriente de por lo menos 10 mA 


9.35 


9.36 


en Q; y Q4 a v= +5 V (cuando una carga lo demande) 
con una variación de 2 a 1, a lo'sumo, en corrientes en 
Qı y Q, y corriente de reposo sin carga de 40 mA 
en Q; y Q4. Bi2 2 150; B34 > 50. Para voltajes de 
entrada de alrededor de O V, estime la resistencia 
de salida del seguidor general excitado por una fuen- 


“te que tenga cero resistencia. Para un voltaje de entra- 


da de +1 V y una resistencia de carga de 2 Q, ¿qué 
voltaje de salida resulta? Q, y O, tienen |Vgg] de 0.7 V 
a una corriente de 10 mA y exhiben una constante de 
n=1. 

Un circuito que se asemeja al de la figura 9.24 utiliza 
cuatro transistores acoplados para los cuales |Vgg = 
0.7 Va 10maA,n= 1, y 6250. Los resistores R, y Ra 
se sustituyen por dos fuentes de corriente de 2 mA y 
R; = R4 = 0. ¿Cuál corriente de reposo circula en los 
transistores de salida? ¿Cuál corriente de polariza- 
ción circula en los transistores de entrada? ¿En dón- 
de circula? ¿Cuál es la corriente de entrada neta (la 
corriente de desnivel) para un desequilibrio 8de 10%? 
Para una resistencia de carga R; = 100 Q, ¿cuál es la 
resistencia de entrada? ¿Cuál es la ganancia de voltaje 
a pequeña señal? 

Caracterice un transistor combinado de Darlington 
formado por dos BJT npn para los cuales 8 > $0, 
Vez = 0.7 a 1 mA y n= 1. Para operación a 10 mA, 
¿qué valores espera el lector para Bag, VBEeg "neg Y Emeg: 
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+5 V (b) Sustituyendo cada BJT con su modelo hibrido 
Tr, demuestre que 


Vo 
7 Em ro! By (rol! RA 


(c) Encuentre los valores de v¿/U; Y Rem- 
D**9.39 Considere la etapa de salida clase AB de transistor 
. combinado que se muestra en la figura 9.27, en que 
Qı y Q; son transistores combinados con Vgs = 0.7 V 
a 10 mA y B= 100, Q, y Q; tienen Vgg = 0.7 V a 
corrientes de 1 mA y 8 = 100, y Q; tiene Ve¿g= 0.7 V 
a una corriente 1 mA y £= 10. Todos los transistores 
tienen n = 1. Diseñe el circuito para una corriente de 
reposo de 2 mA en O» y Qs, hias que sea 100 veces 
la corriente de base en alerta en O,, y una corriente en 
Os que sea nueve veces la de los resistores relativos. 
Encuentre los valores del voltaje de entrada necesario 
para producir salidas de +10 V para una carga de 

1 KQ. Utilice Vcc de 15 V. 

9.40 Repita el ejercicio 9.13 para una variación de diseño 
en el que el transistor Os se aumenta en tamaño por 


9.37 Para el circuito de la figura P9.37 en que los transis- un factor de 10, permaneciendo las otras condiciones 
tores tienen V¿g= 0.7 V y 6= 100, encuentre ic, Zmeqs iguales. 
UV; Y Rent» 9.41 Repita el ejercicio 9.13 para un diseño en el que la 
**9.38 Los BJT del circuito de la figura P9.38 tienen fp=10, corriente limitadora de salida y la corriente de pico 
Bn = 100, |V gg] = 0.7 V, |[V,| = 100 V. normal son 50 mA y 33.3 mA, respectivamente. 
(a) Encuentre la corriente de colector de cada tran- D9.42 El circuito que se muestra en la figura P9.42 opera en 
sistor y el valor de Vc. ` una forma análoga al de la figura 9.28, para limitar la 


corriente de salida de O, en el caso de un cortocircuito 
u otro problema. Tiene la ventaja de que el resistor 
R sensible a corriente no aparece directamente a la 
salida. Encuentre el valor de R que haga que Qs 
+10 V conduzca y absorba toda la corriente his = 2 mA, 
cuando la corriente que se alimenta llega a 150 mA 
Para Qs, Is=10* A y n= 1. Si la corriente normal de 
salida pico es 100 mA, encuentre la caída de voltaje 
en los terminales de R y la corriente de colector de Os. 
D9.43 Considere el circuito de corte térmico que se ilustra en la 
figura 9.29. A 25°C, Z, es un diodo Zener de 6.8 V 
con coeficiente térmico de 2 mV/C, y Q, y Q son BJT 
que muestran un Vgg de 0.7 V a una corriente de 100 A 
y tienen un coeficiente térmico de -2 mVFC. Diseñe el 
circuito de modo que a 125°C, circule una corriente 
de 100 ¿A en cada uno de los transistores Q; YQ ¿Cuál 
es la corriente en Q, a 25°C? 


Sección 9.8: Ampineadsiee de potencia 
de circuito integrado 


D9.44 En el circuito amplificador de potencia de la figura 
9.30, dos resistores son importantes para controlar la 
Fig. P9.38 ganancia general de voltaje. ¿Cuáles son? ¿Cuál con- 
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Fig. P9.42 


9.45 


9.46 


9.47 


trola la ganancia solo? ¿Qué afecta tanto al nivel 
de salida de cd como la ganancia? Un nuevo diseño 
se está considerando, Ga el cual el nivel de salida de 
cd es aproximadamente + s (en lugar de aproximada- 
mente Iv) con- una ganancia de 50 (como antes). 

¿Qué cambios se necesitan? l 
Considere la etapa de sintonía del circuito de la figura 
9.30. Para Vs = 20 V, calcule los valores aproximados 
para las corrientes de polarización en los transistores 
del Q, al Qs. Suponga Bon = 100, onp = 20, y [Vaz] = 
0.7 V. También encuentre el voltaje de cd a la salida. 

Suponga que el voltaje de salida del circuito de la 
figura 9.30 está a tierra de señal (y por lo tanto 
la retroalimentación de señal está desactivada) y en- 
cuentre las resistencias de entrada diferencial y de 
modo común. Con este objeto, no incluya R4 y Rs. Sea 
Vs= 20 V, Bin = 100, y pnp = 20. También encuentre 
la transconductancia de la entrada a la salida de la 
primera etapa (en la conexión de los colectores de Q4 
y Os y la base de Q¡2). 

Se requiere usar el amplificador de potencia LM380 


para excitar un altavoz de 8 Q mientras se limita la 


máxima disipación posible del dispositivo a 1.5 W. 
Utilice las gráficas de la figura 9.32 para determinar 


9.48 


el voltaje máximo posible de fuente de alimentación 
que se pueda usar. (Utilice sólo las gráficas dadas; no 
interpole.) Si la máxima distorsión armónica total 
permitida debe ser de 3%, ¿cuál es la potencia de carga 
máxima posible? Para entregar esta potencia a la 
carga, ¿qué voltaje senoidal pico a pico de salida se 
requiere? 

Considere el amplificador LM380. Si, cuando opere 


* con una fuente de 20 V, la transconductancia de la 
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primera etapa es 1.6 mA/V, encuentre el ancho de 
banda de ganancia unitaria (f). Como la ganancia 
de circuito cerrado es aproximadamente 50 V/V, en- 
cuentre su ancho de banda de 3 dB. 
Considere la etapa de salida de op amp de potencia 
que se muestra en la figura 9.33. Usando una fuente de 
+15 V, elabore un diseño que produzca una salida 
de +11 V o más, con corrientes de hasta +20 mA 
producidos básicamente por O; y Q4 con una aporta- 
ción de 10% por Qs y Qs, y corrientes de salida de pico 
de 1 Aaplena salida (+11 V). Como base de un diseño 
inicial, utilice $ = 50 y |Vgg] = 0.7 V para todos los 
TA a todas las corrientes. También utilice 
=R;=0. 
bn el circuito de la figura P9.50, suponiendo que to- 
dos los transistores tienen ĝ grande, demuestre que 
= v//R. (Este convertidor de voltaje a corriente es 
una aplicación de un adaptable elemento de construc- 
ción conocido como transportador de corriente; véa- 
se la obra de Sedra y Roberts, 1990.) Para 8 = 100, 
¿en qué porcentaje aproximado es en realidad ¡y me- 
nor que esto? 
Para el amplificador en puente de la figura 9.34, sea 
Rı = R3 = 10 KQ. Encuentre R, y R; para obtener una 
ganancia general de 10. 
Una configuración altemativa de amplificador en 
puente con alta resistencia de entrada se muestra en la 
figura P9.52. (Nótese la similitud de este circuito con 
la etapa de sintonía del circuito de amplificador de 
instrumentación que se ilustra en la figura 2.25.) ¿Cuál 
es la ganancia vou? Para op amps que utilicen fuen- 
tes de +15 V que limitan a +13 V, ¿cuál es la máxima 
onda senoidal que el lector puede dar en los terminales 
de R¿? Usando 1 KQ como el mínimo resistor, encuen- 
tre valores de resistor que hagan voy = 10 V/V. 


Sección 9.9: Transistores MOS de potencia 


9.53 


Un dispositivo DMOS de potencia en particular, para 
el cual Ca es 400 F/m?, Wes 10% um, y V,=2 V entra 
en saturación de velocidad a vgs = 5 V. Utilice las 
ecuaciones (9.46) y (9.47) para hallar una expresión 


823 


PROBLEMAS 809 


para L y su valor para este transistor. ¿A qué valor de 

corriente de dren comienza la saturación de veloci- 

dad? Para electrones en silicio, Us = 5 x 10 cm/s y 

Hna = 500 cm?/Vs. ¿Cuáles g,, para este dispositivo a 
elevadas corrientes? 

D9.54 Considere el diseño del amplificador clase AB de la 

figura 9.38 en las siguientes condiciones: |V,| = 2 V, 

Co W/L = 200 mA/V?, |Vsd = 0.7 V, Bes elevada, 

lon= lop=12= 10 mA, hias = 100 HA, Los = los = hias/2, 

Rı= R4, coeficiente de temperatura de V¿¿=-—2 mV/C, 

y coeficiente de temperatura de Y, = -3 mV/*C en la 

región de baja corriente. Encuentre los valores de R, 

Ri, Ra, Rs y Rs. Suponga que Os Op y On están 

permanentemente acoplados. (Rg, empleada para su- 

. primir oscilación parásita a alta frecuencia, suele ser 

Fig. P9.52 ; A . de 100 Q o un valor semejante.) 
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INTRODUCCIÓN 


Los circuitos integrados analógicos incluyen los amplificadores operacionales, multiplicadores 
analógicos, convertidores analógicos a digitales (A/D) y digitales a analógicos (D/A), circuitos de 
sincronización de fase y otros bloques funcionales más especializados. Todos estos subsistemas ana- 
lógicos se construyen internamente usando los bloques básicos de construcción que hemos estu- 
diado en capítulos anteriores, incluyendo pares diferenciales, espejos de corriente, conmutadores 
MOS y otros circuitos. 

En este capítulo estudiaremos los circuitos internos de los IC analógicos más importantes, es decir, 
el amplificador operacional y los convertidores de datos. Las curvas características terminales y 
aplicaciones de circuitos de op amps se estudian en el capítulo 2. Aquí, nuestro objetivo es introducir al 
lector a algunas de las ingeniosas técnicas que han evolucionado con los años para combinar elementos 
de construcción de circuitos analógicos elementales para obtener un op amp completo. Específicamente, 
estudiaremos con algún detalle el circuito de uno de los IC de más amplio uso, el op amp 741 
internamente compensado. Aun cuando se introdujo hace casi 30 años, el circuito interno del op amp 
741 todavía es hoy tan importante e interesante como lo fue siempre. También estudiaremos con algún 


810 


825 


10.1 EL CIRCUITO OP AMP 741 811 


detalle una conocida configuración de circuito para op amps de CMOS. Aun cuando la operación de op 
amps de CMOS no se compara con la de unidades bipolares, es más adecuado por su aplicación en 
sistemas de integración a muy grande escala. Al combinar las ventajas de dispositivos bipolares y CMOS 
en la tecnología BICMOS actualmente en evolución, es posible obtener excelentes diseños con op amps. 
Estudiaremos brevemente uno de estos circuitos. 

Los convertidores analógicos a digitales y digitales a analógicos constituyen otra importante 
clase de circuitos integrados analógicos a los que el lector será introducido en este capítulo. 

Además de presentar al lector algunas de las ideas que hacen del diseño con circuitos integrados 
un tema tan interesante, este capítulo también sirve para enlazar muchos de los conceptos y 
métodos estudiados en los capítulos anteriores. 


10.1 EL CIRCUITO OP AMP 741 


Comenzaremos con un estudio cualitativo del circuito op amp 741 que se muestra en la figura 10.1. 
Nótese que de conformidad con la filosofía del diseño de circuitos integrados, el circuito utiliza un 
gran número de transistores, pero relativamente pocos resistores y sólo un condensador. Esta 
filosofía está dictada por la economía (área de silicio, facilidad de fabricación, calidad de compo- 
nentes factibles) de la fabricación de componentes activos y pasivos en forma de circuito integrado 
(IC) (véase el apéndice A). 

. Al igual que en el caso de la mayor parte de los op amps modernos de IC, el 741 requiere dos 
fuentes de alimentación, +Vcc y —Veg. Normalmente, Vec = Ves = 15 V, pero el circuito también 
opera de manera satisfactoria con las fuentes de alimentación reducidas a valores mucho más bajos 
(hasta de +5 V). Es importante observar que ningún nodo del circuito está conectado a tierra, que 
es el terminal común de las dos fuentes. 

Con un circuito relativamente grande como el que se ilustra en la figura 10.1, el primer paso 
en el análisis es la identificación de sus partes reconocibles y sus funciones. Esto se puede hacer 
como sigue: 


Circuito de polarización 


La corriente de polarización de referencia del circuito 741, Iger, es generada en la rama de la extrema ` 
izquierda, que consiste en los dos transistores O, y Q,2 conectados como diodos, y la resistencia 

Rs. Utilizando la fuente de corriente de Widlar formada por Q;1, Qio y Ra, la corriente de polarización 

para la primera etapa se genera en el colector de Oo. Otro espejo de corriente formado por Qs y Qs 

toma parte en la polarización de la primera etapa. 

La corriente de polarización de referencia, Zee, se utiliza para producir dos corrientes propor- 
cionales en los colectores de Q,;. Este transistor pnp lateral’ de doble colector puede considerarse 
como si fueran dos transistores cuyas uniones entre base y emisor están conectadas en paralelo. 
Entonces, Qız y Qı; forman un espejo de corriente de dos salidas: una salida, el colector de Oz, 
produce corriente de polarización para Q,,, y la otra salida, el colector de O;;,, produce corriente 
de polarización para la etapa de salida del op amp. 

Otros dos transistores, Qis y Qis, toman parte en el proceso de polarización de cd. El propósito 
de O;s y Oo es establecer dos caídas de Vps entre las bases de los transistores de salida Q44 y Qz. 


l Véase el apéndice A para una descripción de transistores pnp laterales. 
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Circuito de protección contra cortocircuitos 


El circuito 741 incluye varios transistores normalmente abiertos y que conducen sólo en caso de 
que el usuario intente tomar una elevada corriente del terminal de salida del op-amp. Esto ocurriría, 
por ejemplo, si el terminal de salida se pone en cortocircuito con una de las dos fuentes de 
alimentación. La red de protección contra cortocircuitos está formada por Rs, R3, Qis; Qn, Qua, Rii 
y Qn. En lo.que sigue supondremos que estos transistores están abiertos. La operación de la red de 
protección contra cortocircuitos se explicará en la sección 10.5.. 


La etapa de entrada 
El circuito 741 consta de tres etapas: una etapa diferencial de entrada, una etapa intermedia de alta 
ganancia, asimétrica, y una etapa separadora de salida. La etapa de entrada está formada por los 
transistores del Q, al O,, con la polarización realizada por Qs, Qs y Qio. Los transistores Q, y Q» 
actúan como seguidores de emisor, haciendo que la resistencia de entrada sea alta y entregue la 
señal diferencial de entrada al amplificador diferencial de base común formado por O; y Q,. De 
` esta forma, la etapa de entrada es la versión diferencial de la coragulción de base común y colector 
común estudiada en la sección 7.8. 

Los transistores Os, Os y O», así como los resistores R,, R, y R, forman el circuito de carga de la 
etapa de entrada. Éste es un elaborado circuito de carga de espejo de corriente, que analizaremos en 
detalle en la sección 10.3. Demostraremos que este circuito de carga no sólo produce una carga de alta 
resistencia, sino que también convierte la señal de diferencial a forma asimétrica sin pérdida de ganancia 
o rechazo de modo común. La salida de la etapa de entrada se toma asimétrica en el colector de Qs. 

Como se mencionó en la sección 6.10, todo circuito de op amp incluye un desplazador de nivel 
cuya función es desplazar el nivel de cd de la señal para que la señal a la salida del op amp pueda oscilar 
positiva y negativa. En el 741, el desplazamiento de nivel se realiza en la primera etapa usando los 
transistores pnp laterales Q; y Q4. Aun cuando los transistores pnp laterales tienen una deficiente 
operación a alta frecuencia, su uso en la configuración de base común (que se conoce por tener buena 
respuesta a alta frecuencia) no perjudica seriamente la respuesta en frecuencia del op amp. 

El uso de los transistores pnp laterales O; y Q, en la primera etapa tiene otra ventaja: protección 
de los transistores O, y O. de la etapa de entrada contra la ruptura de la unión entre emisor y base. Como 
la unión entre emisor y base de un transistor npn se rompe a alrededor de 7 V de polarización inversa 
(véase la sección 4.15), las etapas diferenciales npn regulares sufrirían esta ruptura si, por ejemplo, el 
voltaje de alimentación se conectara accidentalmente entre los terminales de entrada. Los transistores 
pnp laterales, sin embargo, tienen voltajes de ruptura entre emisor y base (alrededor de 50 V); y como 
están conectados en serie con Q, y Q», brindan protección de los transistores 741 de entrada, Q, y Q». 


La segunda etapa 


La segunda etapa, o intermedia, está compuesta por Qis, Q17, Quise Y los dos resistores Rs y Ry. El 
transistor Os actúa como seguidor de emisor, dando así a la segunda etapa una elevada resistencia 
de entrada. Esto reduce al mínimo la carga en la etapa de entrada y evita pérdida de ganancia. El 
transistor O, actúa como amplificador de emisor común con un resistor de 100 (2 en el emisor. Su 
carga está compuesta por la alta resistencia de salida del transistor pnp Qs de la fuente de corriente 
en paralelo con la resistencia de entrada de la etapa de salida (viendo hacia la base de O»). El uso 
de una fuente de corriente con transistores como resistencia de carga es una técnica denominada 
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carga activa (sección 6.5), que hace posible obtener alta ganancia sin recurrir al uso de altas 
resistencias de carga, que ocuparían un área did del chip y requerirían elevados voltajes de fuente 
de alimentación. 

La salida de la segunda etapa se toma en el colector de Q,;. El condensador Ce se conecta en 
la trayectoria de retroalimentación de la segunda etapa para obtener compensación de frecuencia 
usando la técnica de compensación Miller estudiada en la sección 8.11. En la sección 10.6 se 
demostrará que el condensador Ce relativamente pequeño da al 741 un polo dominante a unos 4 Hz. 
Además, la división de polo hace que otros polos se desplacen a frecuencias mucho más altas, dando 
al op amp una atenuación uniforme de ganancia de -20 dB/década con un ancho de banda de 
ganancia unitaria de aproximadamente 1 MHz. Debe señalarse que aun cuando el condensador Cc 
sea pequeño en valor, el área de chip que ocupa es unas 13 veces el de un transistor npn estándar. 


La etapa de salida 


El propósito de la etapa de salida (capítulo 9) es dar al amplificador una baja resistencia de salida. 
Además, la etapa de salida debe tener capacidad para suministrar corrientes de carga relativamente . 
altas sin disipar. una cantidad indebidamente grande de potencia en el IC. El 741 utiliza una 
eficiente etapa de salida clase AB, que estudiaremos en detalle en la sección 10.5. 

La etapa de salida consta del par complementario Q4 y Qu, donde Qz es un sustrato pnp (véase 
el apéndice A). Los transistores Qis y Qi son alimentados por una fuente de corriente Q;3, y 
polarizan a los transistores de salida Q}, y Qz. El transistor Q»; (que es otro sustrato pnp) actúa 
como seguidor de emisor, reduciendo así al mínimo el efecto de carga de la etapa de salida en la 
segunda etapa. 


Parámetros de dispositivo 
En las secciones siguientes realizaremos un detallado análisis del circuito 741. Para los transistores 
estándar npn y pnp se utilizarán los parámetros siguientes: 

npn: Is=10"A, fB=200, V,=125V 

prp: 15= 10 A, B=50, V,=5S0V 


En el circuito 741 los dispositivos que no son estándar son Q33, Qia y Qz. El transistor Qu; se 
supondrá equivalente a los transistores O 54 y Q133, con uniones entre base y emisor en paralelo y 
con las siguientes corrientes de saturación: 


ls =0.25x10"A.  15g=0.75x 10" A 


Se supondrá que los transistores Q4 y Q2 tendrán cada uno un área tres veces la de un dispositivo 
estándar. Los transistores de salida suelen tener áreas relativamente grandes para poder alimentar 
grandes corrientes de carga y disipar cantidades relativamente grandes de potencia son sólo un 
moderado aumento en la temperatura del dispositivo. 


Ejercicios 
10.1 Para el transistor npn estándar cuyos parámetros se dan líneas antes, encuentre valores aproximados para los 
siguientes parámetros a Ic = 1 MA: Vgg, 8m Fe Fm Po, rp- (Nota: Suponga r, = 108ro.) 


Resp. 633 mV; 40 mA/V; 25 Q; 5 KQ; 125 KQ; 250 MQ ` 
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10.2 Para el circuito de la figura E10.2, desprecie corrientes de base y utilice la relación exponencial ¡(—ug£ para z 
demostrar que 


Ka PAGA NET 


+15 V 


ig. E10.2 


apit a RI e 


-15V 


40.2 ANÁLISIS DE CD DEL 741 


En esta secciónrealizaremos un análisis de cd del circuito 741 para determinar el punto de polarización de 
cada dispositivo. Para el análisis de cd de un circuito op amp los terminales de entrada se conectan tierra. 
Teóricamente hablando, esto podría resultar en cero voltaje de cd a la salida, pero debido a que el op 
amp tiene ganancia muy grande, cualquier ligera aproximación en el análisis demostrará que el voltaje 
de salida está lejos de ser cero y está cerca ya sea de +Vcc o —Vez. En la práctica real, un op amp dejado 
en circuito abierto tendrá un voltaje de salida saturado cercano a una de las dos fuentes. Para superar 
este problema en el análisis de cd, se supondrá que el op amp está conectado en circuito de retroalimen- 
tación negativa que estabiliza el voltaje de cd de salida a cero volts. 


Corriente de polarización de referencia 


La corriente de polarización de referencia rer se genera en la rama compuesta por los dos 
transistores Q y Qız conectados como diodos, así como de resistor Rs. Con referencia a la figura 
10.1, podemos escribir E 


dea Vec- Ves — Veen ~ Vez) 
a R G 


Para Vec = Væ= 15 V y Vse = Veen = 0.7 V, tenemos Ier = 0.73 mA. 
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Ejercicio 


Polarización de etapa de entrada 


El transistor O,, está polarizado por Iger, y el voltaje que se forma en sus terminales se utiliza para 
polarizar Qio, que tiene una resistencia de emisor R, en serie. Esta parte del circuito se dibuja de 
otra forma en la figura 10.2 y se puede reconocer como la fuente de corriente de waala estudiada 
en la sección 6.4. Del circuito, tenemos 


Vaz — Vagio = ÍcioRRa 
Entonces 
Í; f 
Vr In ZE = Ieo Ra (10.1) 
Tei è 
donde se ha supuesto que Js1o = Isı. Al sustituir los valores conocidos por Izer y Ra, esta ecuación 


se puede resolver por prueba y error para determinar /c,p. Para nuestro caso, el resultado es Zcio = 
19 yA. 


D10.3 Diseñe la fuente de corriente de Widlar de la figura 10.2 para generar una corriente Icyo = 10 pA dado que : 


Irer =1:mA. 


Si a una corriente de colector de 1 mA, Vgg = 0.7 V, encuentre Vsgn y Vago. 


f Resp. Ra =11.5 KQ; Ves =0.7 V; Vaso = (0.585 V 


Habiendo determinado lo, continuamos para determinar la corriente de cd en cada uno de los 


transistores de la etapa de entrada. Parte de la etapa de entrada se vuelve a trazar en la figura 10.3. 
De la simetría, vemos que 


la = la 
Denote esta corriente por /. Vemos que si la 8 npn es alta, entonces 


lez = lg 21 


Ier 


Fig. 10.2 Fuente de 
Qu Qio corriente de Widlar. 


~ Ver 
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+Vec 


Fig. 10.3 Análisis de cd de la 
etapa de entrada del 741. 


| 1 
ly len l 1 
l 


y las corrientes de base de Q; y Q4 son iguales, con un valor de 1/(8Bp + 1) = 1/8p, donde 6p denota 
f de los dispositivos pnp. 

El espejo de corriente formado por Qs y Q, está alimentado por una corriente de ent ada de 27, 
Si usamos el resultado de la ecuación (6.63), podemos expresar la corriente de salida del espejo 
como 


1 E 
o 142b 


Poderos ahora escribir una ecuación de nodo para el nodo X de la figura 10.3 y así determinar el 
valor de 7. Si 8p > 1, entonces esta ecuación de nodo dará 


2I = Icio 
Para el 741, Ico = 19 uA; entonces, 7 = 9.5 pA. Hemos determinado así que 
| Ic = Ie 216 = lea 9.5 pA 


En este punto, debemos observar que los transistores Q, al Q4, Qs y Qs forman un circuito de 
retroalimentación negativa, que trabaja para estabilizar el valor de 7 a aproximadamente /c10/2. 
Para apreciar este hecho, supongamos que por alguna razón aumenta la corriente / en Q, y Q. Esto 
hará que la corriente atraída desde O aumente, y la corriente de salida del espejo Q-Q, aumentará 
de modo correspondiente. Sin embargo, como /cjp permanece constante, el nodo X obliga a las 
corrientes de base combinadas de Q; y Q, a disminuir. Esto, a su vez, hace que las corrientes de 
emisor de Q; y Qh, y por esto las corrientes de colector de Q, y Q,, disminuyan. Esto es contrario en 
dirección al cambio originalmente supuesto. Por lo tanto, la retroalimentación es negativa y 
estabiliza el valor de 7. 
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Fig. 10.4 Análisis de cd 
de la etapa de entrada del 
741, continuación. 


-= Vee 


En la figura 10.4 se ilustra el resto de la etapa de entrada del 741. Si despreciamos la corriente 
de base de Qis, entonces 


Les 21 
Análogamente, si se desprecia la corriente de base de O, obtenemos 
A ~I 
La corriente de polarización de Q, se puede determinar con 


21 Vas + IR, 


lor 2 lp == 
E ON R; 


(10.2) 


donde 8y denota 2 de los transistores npn. Para determinar Veze usamos la relación exponencial de 
transistores y escribimos 


Al sustituir /5=107'* Ae 7=9.5 yA se obtiene en Vas = = 517 mV. Entonces, al sustituir en la ecuación 
(10.2), resulta Jo = 10.5 uA. Nótese que la corriente de base de Q; es de hecho despreciable si se 
compara con el valor de 7, como se ha supuesto. 


Corrientes de polarización de entrada y de desnivel 
La corriente de polarización de entrada de un op amp se define (capítulos 2 y 6) como 


Lg; + lg 


I= 2 


Ejercicio 
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Para el 741 obtenemos 


Si se utiliza By = 200, resulta /¿= 47.5 nA. Nótese que este valor es razonablemente pequeño y es 
típico de op amps de uso general que emplean los BJT en la etapa de entrada. Se pueden obtener 
corrientes de polarización de entrada mucho menores (del orden de picoamperes) si se utiliza una 
etapa de entrada con FET. Del mismo modo, hay técnicas para reducir la corriente de polarización 
de entrada de op amps de entrada bipolar. 

Debido a posibles desigualdades en los valores de f£ de Q, y Q», las corrientes de base de entrada 
no serán iguales. Dado el valor de la desigualdad de £, se puede usar la ecuación (6.60) para calcular 
la corriente de desnivel de entrada, definida como 


os = Msı — Lal 


Voltaje de desnivel de entrada 


Del capítulo 6 sabemos que el voltaje de desnivel de entrada se determina básicamente por 
desigualdades entre los dos lados de la etapa de entrada. En el op amp 741, el voltaje de desnivel de 
entrada se debe a desigualdades entre Q, y Q, entre Q; y Qa, entre Os y Os y entre Ri y Ro. 
La evaluación de los componentes de Vos correspondiente a las diversas desigualdades sigue al 
método indicado en la sección 6.3. Básicamente, encontramos la corriente que resulta a la salida de 
la primera etapa debido a la desigualdad en particular que se considera. Entonces, encontramos el 
voltaje diferencial de entrada que debe ser aplicado para reducir la corriente de salida a cero. 


Intervalo de entrada de modo común 


El intervalo de entrada de modo común es el intervalo de voltajes de entrada de modo común en 
que la etapa de entrada permanece en el modo activo lineal. Consulte la figura 10.1. Vemos que, 
en el' circuito 741, el intervalo de entrada de modo común está determinado en el extremo superior 
por la saturación de Q, y Qh, y en el extremo inferior por la saturación de Q; y Q4. 


10.4 Despacio las caídas de voltaje en R, y Rz y suponga que Vcc = Vee = 15 V. Demuestre que el intervalo de entrada 
de modo común del 741 es aproximadamente -12.6 a +14.4 V. (Suponga que Va~ = 0.6 V y que para evitar saturación 
Vcg 2 0 para un transistor 1pn, y a 20 Paan un transistor pr: ) 


Polarización de segunda etapa 


Si despreciamos la corriente de base de Q,; entonces vemos de la figura 10.1 que la corriente de 
colector de Q, es aproximadamente igual a la corriente alimentada por la fuente de corriente Qs. 
Debido a que Q;ss tiene una corriente de escala 0.75 veces la de Q,2; su corriente de colector será 
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lene = 0.751rer, donde hemos supuesto que 8» > 1. Entonces, Icis = 550 pA y Icn = 550 pA. A 
este nivel de corriente, el voltaje entre base y emisor de Qy, es 


Vaz = Vr in as 618 mV 
S 


La corriente de colector de Q, se puede determinar con 


leriRg + V; 
lero Y Ieis = Lg + pi 

9 
Este cálculo produce -Jes = "16.2 pA. Nótese que la corriente de base de Qi será de hecho 
despreciable comparada con la corriente / de polarización de etapa de entrada, como hemos supuesto 
previamente. Es 


Polarización de etapa de salida 


En la figura 10.5 se ilustra la etapa de salida del 741 con el circuito de protección de cortocircuito 
omitido. La fuente de corriente -Q 34 entrega una corriente de 0.25/rer (porque {s de Q;34 es 0.25 
veces la Js de Qn) a la red compuesta de Qs, Qis y Rio. Si despreciamos las corrientes de base de 
Oia y Qao, entonces la corriente de emisor de Q»; también será igual a 0.25/kgf. Entonces, 


Ica Z Iez = 0.25/agF = 180 uA 


Hec 


— Vre 


Fig. 10.5 Etapa de salida del 741 sin dispositivos de protección contra cortocircuito. 
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Entonces vemos que la corriente de base de Q,; es sólo 180/50 = 3.6 pA, que es despreciable en 
comparación con /¿,, como hemos supuesto previamente. 

Si suponemos que Vaz] es aproximadamente 0.6 V, podemos determinar la corriente en Rio 
como 15 uA. La corriente de emisor de Oz es, por lo tanto, 


Teis = 180 - 15= 165 pA 
También, 
Icis ~ les = 165 pA 


A este valor de corriente encontramos que Vaz = 588 mV, que es muy cercano al valor supuesto. 
La corriente de base de Qs es 165/200 = 0.8 A, que se puede sumar a la corriente en Rio para 
determinar la corriente de Q, como 


Icio == Itig =15.8 uA 
La caída de voltaje'en la unión entre base y emisor de Qi se puede determinar ahora como 


Í, 
Vago = Vr In Se = 530 mV 
6 


Como se mencionó en la sección 10.1, el propósito de la red Q-Q es establecer dos caídas de 
` Vggentre las bases de los transistores de salida Q}, y Qao. Esta caída de voltaje, Vgg, se puede calcular 
ahora como 


Vas = Vers + Vario = 588 + 530=1.118 V 


Como Vsg aparece en los terminales de la combinación serie de las uniones entre base y emisor de 
Oia Y Qm, podemos escribir 


Vi p= Vin Ets V, In Iœ 


1520 


Usando el valor calculado de Vgs y sustituyendo 1514 = 1520 = 3 x107** A, determinamos las corrientes 
de colector como 


Teis = Teo =154 HA 
Resumen 


Para futuras consultas, en la tabla 10.1 se encuentra una lista de los valores de las corrientes de 
polarización de colector de los transistores 741. 


Tabla 10.1 CORRIENTES DE CD DE COLECTOR DEL CIRCUITO 741 (uA) 


Qı 9.5 Qs 19. Que 550 Qis 15.8 
Q 9.5 Q 19 Qu 154 Qro 154 
O, 9.5 Qio 19 Qis 0 - O, 0 
Qs 9.5 On 730 Qis 16.2 Qn 0 
Os 9.5 O» 730 Qr 550 O» 180 
Os 9.5 Oia 180 Qis 165 Osa 0 


O, 10.5 
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E 


Ejercicio 


10.5 Sien el circuito de la figura 10.5 la red O¡-Q:9 es sustituida por dos transistores conectados como diodos, 
encuentre la corriente en Qs y Qzo. (Sugerencia: Utilice el resultado del ejercicio 10.2.) 


Resp. 540 A 


10.3 ANÁLISIS A PEQUEÑA SEÑAL DE LA ETAPA DE ENTRADA DEL 741, 


En la figura 10.6 se ilustra parte de la etapa de entrada del 741 con el fin de realizar un análisis a 
pequeña señal. Nótese que como los colectores de Q, y Q, están conectados a un voltaje de cd 
constante, se muestran conectados a tierra. Del mismo modo, la polarización de corriente constante 
de las bases de O; y Q, equivale a tener el terminal de base común a circuito abierto. 

La señal diferencial v; aplicada entre los terminales de entrada, efectivamente aparece en los 
terminales de cuatro resistencias iguales de emisor, conectadas en serie: las de Q), Q2, O; y Qa. 
Como resultado de esto, las corrientes de señal de emisor circulan como se indica en la figura 10.6 
con 


L=- (10.3) 


donde r, denota la resistencia de emisor de cada uno de los transistores de Q, a Q4. Entonces 


Entonces los cuatro transistores, Q, a Q4, alimentan el circuito de carga con un par de señales de 
corriente complementaria œi, como se indica en la figura 10.6.. 


Fig. 10.6 Análisis a pe- 
queña señal de la etapa de 
entrada del 741. 
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La resistencia diferencial de entrada del op amp se puede obtener de la figura 10.6 como 


Ria = A(By+ Dro (10.4) 


Para By= 200, obtenemos Ria =2,1 MO. . 

Continuando con el análisis de etapa de entrada, en la figura 10.7 se muestra el circuito de carga 
alimentado con el par complementario de señales de corriente encontradas antes. Si se desprecia la 
corriente de señal en la base de Q,, vemos que la corriente de señal de colector de Os es aproxima- 


damente igual a la corriente de entrada œi.. Ahora; como Os y Qs son idénticos y sus bases están. 


- unidas, y como iguales resistencias están conectadas en sus emisores, se deduce que sus corrientes 
de señal de colector deben ser iguales. Así, la corriente de señal del colector de Qs es forzada a ser 
igual a œi.. En otras palabras, el circuito de carga funciona como espejo de corriente. 

Ahora considere el nodo de salida de la etapa de entrada. La corriente de salida i, está dada por 


i = 2a1, (10.5) 


El factor de 2 en esta ecuación indica que la conversión de diferencial a asimétrica se realiza sin 
perder la mitad de la señal. La treta, desde luego, es el uso del espejo de corriente para invertir una 
de las señales de corriente y luego sumar el resultado a la otra señal de corriente (véase la sección 
6.5). f 

Las ecuaciones (10.3) y (10.5) se pueden combinar para obtener la transconductancia de la 
etapa de entrada, Gm: 


(10.6) 


Fig. 10.7 Circuito de carga de la etapa de entrada alimentada por las dos señales de corriente complemen- 
tarias generadas por Q; al O, en la figura 10.6. El orden de los pasos del análisis está indicado por los números 
circulados. 
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NARRA U 


II 


Ejercicio 


TIAI A A A ARO A A TR A TA A 


10.6 Para el circuito de la figura 10.7 encuentre, en términos de ñ: (a) El voltaje de señal en la base de Qs; (b) La 
corriente de señal en el emisor de O»; (c) La corriente de señal en la base de O»; (d) El voltaje de señal en la base de 
O»; (e) La resistencia de entrada vista por la fuente de corriente ai, de señales izquierda. 


Resp. (4)3.63k02 xi; (b)0.081,; (c)0.0004í,; (d)3.84kQ xi. (e) 3.84kQ 


AD ANI TEN RA 


Para completar nuestro modelo de la etapa de entrada del 741 debemos hallar su resistencia de 
salida Ra. Ésta es la resistencia vista “mirando atrás” en el terminal del colector de Q, en la figura 
10.7. Así, Ro, es el equivalente paralelo de la resistencia de salida de la fuente de corriente que 
alimenta la corriente de señal œi, y la resistencia de salida de Os. El primer componente es la 
resistencia que mira hacia el colector de Q, de la figura 10.6. Hallar esta resistencia se simplifica 
de manera considerable si suponemos que las bases comunes de Q; y Q; están a tierra virtual. Esto, 
por supuesto, sólo ocurre cuando la señal de entrada v; se aplica de modo complementario; esta 
suposición no resulta en un error. grande. 

Si se supone que la base de Q, está a tierra virtual, la resistencia que buscamos es Ros, indicada 
en la figura 10.8(a). Ésta es la resistencia de salida de un transistor de base común que tiene una 
resistencia (re de Q,) en su emisor. Para hallar Roa podemos usar la expresión desarrollada en el 
capítulo 6 (ecuación 6.78): 


Ro = rofl + gníRel/r,)] (10.7) 


Sustituyendo, Rg =r. = 2.63 KQ y r, = V,/1, donde V, = 50 V e 7=9.5 yA (y r, = 5.26 MQ), se tiene 
Ra = 10.5 MQ. 

El segundo componente de la resistencia de salida es el que se ve mirando hacia el colector de 
Qs de la figura 10.7. Aun cuando la base de Q, no es una señal a tierra, o aterrizada, supondremos 
que el voltaje de señal en la base es suficientemente pequeño para hacer válida esta aproximación. 
El circuito toma entonces la forma que se muestra en la figura 10.8(b), y Ros se puede determinar 
usando la ecuación (10.7) con Rg = Rz. Así, Ros > 18.2 MQ. 

Finalmente, combinamos R, y Ros en paralelo para obtener la resistencia de salida de la etapa 
de entrada, R,ı, como Roi = 6.7 MQ. 


Fig. 10.8 Circuitos sim- 
plificados para hallar los 
dos componentes de la re- 
sistencia de salida R,, de la 
primera etapa. 


e . (b) 
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€ 
i Fig. 10.9 Circuito equiva- 
lente a pequeña señal para la 
etapa de entrada del op amp 
741. 


En la figura 10.9 se ilustra el circuito equivalente que hemos deducido para la etapa de entrada. 
Ésta es una versión simplificada del modelo de parámetro y de una red de dos puertos con yı2 
supuesta despreciable (véase el apéndice B). i 


EJEMPLO 10.1 


Deseamos hallar el voltaje de desnivel de entrada que resulte de una desigualdad de 2% entre las 
resistencias R, y R, de la figura 10.1. 


SOLUCIÓN 


Considere primero la situación cuando ambos terminales de entrada están a tierra, y suponga que 
R, = R y R, = R + AR, donde AR/R = 0.02. De la figura 10.10 vemos que mientras que Qs 
todavía conduce una corriente igual a /, la corriente en Qs será menor en A/, El valor de A7 se puede 
hallar de i 


Vses + IR = Vses + (I - AD(R+AR) 
Entonces 


VBEs GE Varo =/AR- AKR + AR) (10.8) 
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La cantidad del lado izquierdo es en efecto el cambio en Vse debido a un cambio en /; de A7. Por 
lo tanto, podemos escribir 
V Bes = Vers == Alr, i x (10.9) 
z= Las ecuaciones (10.8) y (10.9) se pueden combinar para obtener 
5 Al. AR . 
a T R+AR+r, M 
Al sustituir R = 1 KQ y r, = 2.63 KQ se muestra que una desigualdad de 2% entre R, y R, da lugar 
a una corriente de salida A7 = 5.5 x 1077. Para reducir esta corriente de salida a cero'tenemos que 
aplicar un voltaje de entrada Vos dado por 
_AI_55x107] 
Vos= Gn NEO (10.11) 
+ Al sustituir Z= 9.5 LA y Gm = 1/5.26 mA/V resulta en el voltaje de desnivel Vos = 0.3 mV. 
Debe señalarse que el voltaje de desnivel calculado es sólo un componente del voltaje de 
desnivel de entrada del 741. Otros componentes surgen debido a desigualdades en las característi- 
cas de un transistor. El voltaje de desnivel del 741 está especificado típicamente como de 2 mV. 
Ejercicios 


a El objetivo de la siguiente serie de ejercicios es determinar la ganancia finita de modo común que resulta de una 
` desigualdad en el circuito de carga de la etapa de entrada del op amp 741. En la figura E10.7 se ilustra la etapa de 


entrada con una señal de entrada de modo común v;cm aplicada y con una desigualdad AR entre las dos resistencias R) 
y Rz. Nótese que para simplificar las cosas, hemos abierto el circuito de retroalimentación de modo común e incluido 
una resistencia R,, que es la resistencia vista mirando a la izquierda del nodo Y del circuito de la figura 10.1. Así, R, 
es el equivalente paralelo de Roy (la resistencia de salida de Qs) y Roio (la resistencia de salida de Oo). 


10.7 Demuestre que la corriente ¡ (figura E10.7) está dada aproximadamente por 
i= Vicm 
Fei + re + [2R (Bp + 1)) 

10.8 Demuestre que 

ji 

ds R+r eS + AR 
10.9 Usando los resultados de los ejercicios 10.7 y 10.8, y suponiendo que AR & (R + r.) y Ro(Bp+ 1) > (rer + re), 
demuestre que la transconductancia de modo común G.sc está dada aproximadamente por 


Canl Se AR 
PRET Vicm — 2R, R+res 


E E 


F 
3 


ES 
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Viem 


Fig. E10.7 


10.10 Consulte la figura 10.1 y suponga que las bases de Qy y Qio están a voltajes aproximadamente constantes 
(tierra de señal). Encuentre Ros, Roio y de aquí Ro. Utilice V4 = 125 V para transistores npn y 50 V para transistores pnp 
y desprecie r,,. 

Resp. Ro = 2.63 MQ; Rojo = 31.1 MO; R, = 2.43 MQ 

10.11 Para 8p = 50 y AR/R= 0.02, evalúa Gac obtenida en el ejercicio 10.9. 

Resp. 0.057 A/V 


10.12 Utilice el valor de Gmcm obtenido en el ejercicio 10.11 y el valor de Gm, obtenido de la ecuación (10.6) para 


+ hallar el factor de rechazo de modo común, que es la relación entre Gm, Y Gmem, expresado en decibeles. 


Resp. 70.5 dB 


10.13 Sise observa que con la malla de retroalimentación negativa de modo común en su lugar la ganancia disminuye 
igual que la cantidad de retroalimentación, y si se observa que la ganancia del circuito es aproximadamente igual a 8p 
(véase el problema 10.8), encuentre el factor de rechazo de modo común con el circuito de retroalimentación en su 


. lugar. 


Resp. 104.6 dB 
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10.4 ANÁLISIS A PEQUEÑA SEÑAL DE LA SEGUNDA ETAPA DEL 741 


En la figura 10.11 se muestra la segunda etapa del 741 preparada para análisis a pequeña señal. En 
esta sección analizaremos la segunda etapa para determinar los valores de los parámetros det circuito 
equivalente que se muestra en la figura 10.12. De nueva cuenta, éste es un circuito equivalen 
simplificado de parámetro y haciendo caso omiso de y». 


Resistencia de entrada 


Por inspección se puede hallar que la resistencia de entrada Ry es 
Rao = (Bis + Arere + RAB + 1X ren + Re) E (10.12) 
Al sustituir los valores apropiados de parámetro resulta R» *= 4 MQ. 


Transconductancia 


Del circuito equivalente de la figura 10.12, vemos que la transconductancia Gm es la razón entre ` 
la corriente de salida de cortocircuito y el voltaje de entrada. Al poner en cortocircuito el terminal 
de salida de la segunda etapa (figura 10.11) y tierra, se hace cero la corriente de señal que pasa por 
la resistencia de salida de O ¡3g, y la corriente de salida de cortocircuito se hace igual a la corriente de 
señal del colector de O,7(1,17). Esta última corriente se puede relacionar fácilmente a un como sigue: 


. — AU 
1017 Par + R: (10.13) 
E (Ro //Rn) 
maia m M TR TIRa) F Tae ii 
Rar = (Bi + Dar + Re) (10.15) 


Fig.10.11 Segunda etapa 
del 741 preparada para aná- 
lisis a pequeña señal. 


cid 
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Cr 
Fig.10.12 Modelo de circuito equi- 
valente a pequeña señal de la segunda 
etapa. 
Estas ecuaciones se pueden combinar para obtener 
1 i 
n Goga e (10.16) 


Un 


que, para los valores de los parámetros del 741, se encuentra que es Gm = 6.5 mA/V. 


Resistencia de salida 


Para determinar la resistencia de salida R, de la segunda etapa de la figura 10.11, conectamos a 
tierra el terminal de entrada y encontramos la resistencia viendo atrás al terminal de salida. Se deduce 
que R» está dada por 


Roa = (Ror58//Ro17) (10.17) 


donde Ro;3p es la resistencia mirando hacia el colector de Q,;g mientras que su base y emisor están 
conectados a tierra. Se puede-demostrar fácilmente que 


Roiss = Fong (10.18). 


Para los valores de componente del 741 obtenemos R,138 = 90.9 KQ 

El segundo componente de la ecuación (10.17), Ron, es la resistencia que se ve mirando hacia el 
colector de Qı, como se indica en la figura 10.13. Como la resistencia entre la base de Q,, y tierra 
es relativamente pequeña, las cosas se pueden simplificar de manera considerable si se supone que 
la base está a tierra. Al hacer esto, se puede usar la ecuación (10.7) para determinar R,ı7. Para nuestro 
caso, el.resultado es Ro, = 787 KQ. Al combinar Roiss y Ror en paralelo, resulta Ro, = 81 KQ. 


Circuito equivalente de Thévenin 


El circuito equivalente de la segunda etapa se puede convertir a la forma de Thévenin, como se 
muestra en la figura 10.14. Nótese que la ganancia de voltaje a circuito abierto de la etapa es —Gm2Ro2. 


Fig.10.13 Definición 
de Ror? . 
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o Cr 
Fig.10.14 Forma de Thévenin del 
modelo a pequeña señal de la segun- 
da etapa. 


AT A e e 


Ejercicios 


40.14 Utilice la ecuación (10.12) para demostrar que Rz = 4 MA. 


10.15 Utilice las ecuaciones (10.13) a la (10.16) para verificar que Gy2 es 6.5 mA/V. i 
s i 

10.16 Verifique que Roz ~ 81 KQ. 

40.17 Encuentre la ganancia de circuito abierto de la segunda etapa del 741. 


Resp. -526.5 V/V 


TL MESTI NAT PARA A A a a tt AS 


10.5 ANÁLISIS DE LA ETAPA DE SALIDA DEL 741 


La etapa de salida del 741 se muestra en la figura 10.15 sin el circuito de protección contra 
cortocircuitos. La etapa está excitada por el transistor Q,, de la segunda etapa y su carga es una 
resistencia de 2 KQ. El circuito es de la clase AB (capítulo 9), con la red compuesta por Qis, Ojo Y 
Rio produciendo la polarización de los transistores de salida Q}, y Q2. El uso de esta red en lugar 
de dos transistores, conectados como diodos en serie, hace posible polarizar los transistores de salida 

a una baja corriente (0.15 mA) a pesar del hecho de que los dispositivos de salida son aproximada- 
mente tres veces más grandes que los dispositivos estándar. Esto se obtiene haciendo arreglos para 
que la corriente en Qi sea muy pequeña y por lo tanto su Vaz también sea pequeño. Analizamos la . 
polarización de cd en la sección 10.2. 

Otra característica de la etapa de salida del 741, que merece la pena ser observada, es que la 
etapa está excitada por un seguidor de emisor Q,,. Como se demostrará, este seguidor de emisor 
produce más separación, lo cual hace que la ganancia del op amp sea casi independiente de los 
parámetros de los transistores de salida. 


Límites de voltaje de salida 


El máximo voltaje de salida positivo está limitado por la saturación del transistor O,;, de fuente de 
corriente. Asi, 


Vomix = Vcc ~ Veces — Vse (10.19) 
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Salida 


— Vee 


He—— Etapa de salida —————— > 


Fig.10.15 Etapa de salida del 741. 


que está casi 1 V debajo de Vcc. El voltaje mínimo de salida (es decir, la amplitud máxima negativa) 
está limitada por la saturación de Q,,. Si se desprecia la caída de voltaje en Rs, se obtiene 
Vomin = —Veg + Vees + Vems + Veso (10.20) 


que está alrededor de 1.5 V arriba de -V ge. 


Modelo a pequeña seña! 


Ahora realizaremos un análisis a pequeña señal de la etapa de salida con el fin de determinar los 
valores de los parámetros del modelo de circuito equivalente que se muestra en la figura 10.16. El 
modelo se ilustra alimentado por voz que es el voltaje de salida a circuito abierto de la segunda 
etapa. De la figura 10.14, vo, está dado por 


Va => mi RoUn (1 0.21) 


y Gm y Ro, se determinaron previamente como Gm2 = 6.5 mA/V y Rə = 81 KQ. La resistencia R; 
es la resistencia de entrada de la etapa de salida determinada con el amplificador cargado con R.. 
Aun cuando el efecto de cargar una etapa amplificadora en su resistencia de entrada es despreciable 
en las etapas de entrada y salida, éste no es el caso en general en una etapa de salida. Definir R; de 
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Ro. Salida 


Fig.10.16 Modelo para la etapa de salida del 741. 


esta forma hace posible una correcta evaluación de la ganancia de voltaje de la segunda etapa, A), 
como ` . 


Us Rs 
Ar = — = —GmRoa == 
7 Un a Ra + Ro 


Para determinar R}, suponga que uno de los dos transistores de salida, el Qz, por ejemplo, está 
conduciendo una corriente de 5 mA. Se deduce que la resistencia de entrada mirando hacia 
la base de Oo es aproximadamente Bz0RR,. Si se supone fz = 50, para R, = 2 KQ la resistencia de 
entrada de Qz es 100 KQ. Esta resistencia aparece en paralelo con la combinación serie de la 
resistencia de salida de Qs, (řo134 = 280 KQ) y la resistencia de la red O-Q19. Esta última resis- 
tencia es muy pequeña (unos 160 (2; véase el ejercicio 10.18). Entonces, la resistencia total en el 
emisor de Q»; es aproximadamente (100 k(2//280 kQ) o sea 74 kQ y la resistencia de entrada Ry 
está dada por 


Rg = ba x 74 KQ 


que para 8z = 50 es Ra = 3.7 MQ. Como Ra = 81 KQ, vemos que R > Roz, y el valor de R} tendrá 
poco efecto en la operación del op amp. Podemos usar el valor obtenido para R; a fin de determinar 
la ganancia de la segunda etapa en la ecuación (10.22) como Az = -515 V/V. El valor de A, se 
necesitará en la sección 10.6 en relación con el análisis de respuesta en frecuencia. 

Continuando con la determinación de los parámetros de modelo de circuito equivalente, 
observamos de la figura 10.16 que u es la ganancia de voltaje a circuito abierto de la etapa de 
salida, 


p= (10.23) 


Con R, = æ, la ganancia del transistor de salida del seguidor de emisor (Q44 O Q20) será casi unitaria. 
Del mismo modo, con R, = es la resistencia en el emisor de Q}; será muy grande. Esto significa que 
la ganancia de Q» será casi unitaria y la resistencia de entrada de Q»; será muy grande. Asi, 
concluimos que y = 1. 

A continuación, hallaremos el valor de la resistencia de salida del op amp, Ro. Con este fin 
consulte el circuito que se'ilustra en la figura 10.17. De acuerdo con la definición de R,, la fuente 
-de entrada que alimenta la etapa de salida está a tierra pero su resistencia (que es la resistencia de 
salida de la segunda etapa, R,,) está incluida. Hemos supuesto que el voltaje de salida up sea 
negativo, y que Oo está conduciendo la mayor parte de la corriente; el transistor Oj, ha sido 


(10.22) 


E | 
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Fig.10.17 Circuito para hallar la resistencia de salida Ro. 


eliminado, por lo tanto. El valor exacto de la resistencia de salida dependerá de qué transistor (Q 
o Qz) esté conduciendo y del valor de la corriente de carga; deseamos hallar una estimación de R». 
Como se indica en la figura 10.17, la resistencia vista mirando hacia el emisor de Q»; es 


Ra 


2 
—L +r 
Ba +1 e23 


Al sustituir Ry, = 81 KQ, 6; = 50 y res = 25/0.18 = 139 Q resulta Roz = 1.73 KQ. Esta resistencia 
aparece en paralelo con la combinación serie de raza y la resistencia de la red QQ 19. Como ro154 
sola (0.28 MQ) es mucho mayor que R4z;, la resistencia efectiva entre la base de (Oo y tierra es 
aproximadamente igual a Roz. Ahora podemos hallar la resistencia de salida R; como 
Roz na 3 
= —— + -o > 

Ro Bao + 1 e20 . (10 25) 
Para 6 = 50, el primer componente de R, es 34 (2, El segundo componente depende críticamente del 
valor de la corriente de salida. Para una corriente de salida de 5 mA, razo €s 5 Q y R, es 39 Q. A 
este valor debemos sumar la resistencia R; (27 Q) (véase la figura 10.1), que está incluida para pro- 
tección contra cortocircuitos. La resistencia de salida del 741 se especifica típicamente en 75 Q. 


Res = (10.24) 


- Ejercicios 


A 10.18 Usando un modelo simple (r+, gm) para cada uno de los dos transistores Ou y Ojo de la figura E10.18, 
` encuentre la resistencia a pequeña señal entre A y 4”. (Nota: De la tabla 10.1, /c1 = 165 pA e Ici = 16 pA. 


Resp. 163 Q 


849 


10.6 GANANCIA Y RESPUESTA EN FRECUENCIA DEL 741 - 835 


Protección contra cortocircuitos a la salida 


Si el terminal de salida del op amp se pone en cortocircuito con una de las fuentes de alimentación, 
uno de los dos transistores de salida podría conducir una gran cantidad de corriente; esta elevada co- 

- rriente puede dar como resultado un calentamiento suficiente para quemar el IC. Para protección * 
contra esta posibilidad, el op amp 741 está equipado con un circuito especial para protección con- 
tra cortocircuito. La función del circuito es limitar la corriente en los transistores de salida en caso 
de un cortocircuito. 

Consulte la figura 10.1. La resistencia R, junto con el transistor Qs limita la corriente que . 

` saldría de Q}, en caso de un cortocircuito. Específicamente, si la corriente del emisor de O, excede 

de unos 20 mA, la caída de voltaje en Re rebasaría los 540 mV, que hacen que Q,, conduzca. A 

medida que Qs conduce, su colector toma parte de la corriente alimentada por Qs, y reduce así la 

corriente de base de Q,,. Este mecanismo limita entonces la máxima corriente que el op amp puede 

alimentar (es decir, alimentación del terminal de salida en la dirección hacia fuera) a unos 20 mA. 

La limitación de la máxima corriente que el op amp puede disipar, y de aquí la corriente que 

pasa por Q, es realizada por un mecanismo semejante al ya estudiado. El circuito de interés está 

compuesto por R», Q21, Q24 y Qn. Para los componentes que se muestran, la corriente en la dirección 
hacia dentro está limitada también a unos 20 mA. 


10.6 GANANCIA Y RESPUESTA EN FRECUENCIA DEL 741 


En esta sección evaluaremos la ganancia total de voltaje a pequeña señal del op amp 741. Entonces 
consideraremos la respuesta en frecuencia del op amp y su limitación de rapidez de respuesta. 


Ganancia a pequeña señal 

La ganancia total a pequeña señal se puede hallar fácilmente de la cascada de los circuitos 
equivalentes deducidos en las secciones anteriores para las tres etapas de op amp. Esta cascada se 
ilustra en la figura 10.18, cargada con R; = 2 KQ, que es el valor típico empleado al medir y 


especificar los datos del 741. La ganancia total se puede expresar Como 


22 e (10.26) 


Ui Ui Un Vo 
f R 
= -G m (Rol Ra -G Ro dp RR (10.27) 
R, 
+ 
Ku  Vog$RL 


Fig.10.18 Conexión en cascada de circuitos equivalentes a pequeña señal de las etapas individuales para 
la evaluación de la ganancia total de voltaje. 
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Usando los valores hallados en secciones anteriores resulta 


Ze = 476.1 x (=526.5) x 0.97 = 243.147 V/V ` 
g (10.28) 
= 107.7 dB 


Respuesta en frecuencia 


El 741 es un op amp internamente compensado que utiliza la técnica de compensación de Miller, 
estudiada en la sección 8.11, para introducir un polo dominante de baja frecuencia. Específicamente, 
un condensador (Cc) de 30 pF se conecta en la trayectoria de retroalimentación negativa de la 
segunda etapa. Una estimación aproximada de la frecuencia del polo dominante se puede obtener 
como sigue: 

` Mediante el uso del teorema de Miller (sección 7.4), la capacitancia eficaz debida a Cc entre 
la base de Qs y tierra es (véase la figura 10.1) . 


C: = Ce(l + |A) (10.29) | 


donde A) es la ganancia de la segunda etapa. El uso del valor calculado para A, en la sección 10.5, 
Az = -515, da como resultado C; = 15,480 pF. Como esta capacitancia es sumamente grande, 
despreciaremos todas las otras capacitancias entre la base de O, y señal a tierra. La resistencia total 
entre este nodo y tierra es 


R, = (Ro//Ra) 
= (6.7 MQ//4 MQ) = 2.5 MQ (10.30) 


Entonces, el polo dominante tiene una frecuencia fp dada por 


1 

fe TCR, 4.1 Hz (10.31) 
Debe observarse que este método es equivalente a usar la fórmula aproximada en la ecuación (8.58). 

Como se estudió en la sección 8.11, la compensación de Miller produce otro efecto ventajoso 
que es la división de polo. Como resultado de éste, los otros polos del circuito se cambian a 
frecuencias muy altas. Esto se ha confirmado por análisis realizado con ayuda de computadoras 
[véase Gray y Meyer (1993)]. 

Si se supone que todos los polos no dominantes están a muy altas frecuencias, los valores 
calculados dan lugar al diagrama de Bode que se ilustra en la figura 10.19. El ancho de banda f; de 
ganancia unitaria se puede calcular con 


J= Aofa (10.32) 


Entonces 
f,=243 147 x 4.1 =1 MHz (10.33) 


Aun cuando este diagrama de Bode implica que el desfasamiento en f; es —90° y en consecuencia 
que el margen de fase es 90°, en la práctica se obtiene un margen de fase de unos 80°. El exceso de 
desfasamiento (unos 10°) se debe a los polos no dominantes. Este margen de fase es suficiente para 
producir operación estable de amplificadores de malla cerrada con cualquier valor de factor 8 de 
retroalimentación. Esta comodidad de uso del 741 internamente compensado se logra a costa de una 
gran reducción en ganancia de malla abierta y, en consecuencia, en la cantidad de retroalimenta- 
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|A| (dB) 


Ap = 107.7 dB 


—20 dB / década 


0 fan = 4.1 Hz Ji = Aof3as = 1 MHz f 


Fig.10.19 Diagrama de Bode para la ganancia del 741, despreciando polos no dominantes. 


ción negativa. En otras palabras, si se requiere un amplificador de malla cerrada con ganancia de l 


1000, entonces el 741 está excesivamente compensado para esa aplicación y es mejor diseñar una 
compensación propia (suponiendo, por supuesto, la disponibilidad de un op amp que ya no esté 
internamente compensado). ` 


Un modelo simplificado 


En la figura 10.20 se ilustra un modelo simplificado del op amp 741 en que la segunda etapa de alta 
ganancia, con su capacitancia Cc de retroalimentación, está modelada por un integrador ideal. En 
este modelo, la ganancia de la segunda etapa se supone suficientemente grande para que una tierra 
virtual aparezca en su entrada. Por esta razón, la resistencia de salida de la etapa de entrada y la 
resistencia de entrada de la segunda etapa se han omitido. Además, la etapa de salida se supone que 
es un seguidor ideal de ganancia unitaria. 

El análisis del modelo en la figura 10.20 da 


Y AS) _ Gm 
z A(s) =T sCe 


(10.34) 


Fig.10.20 Modelo sencillo para el 741 basado en el modelo de la segunda etapa como integrador. 


852 


838 CIRCUITOS INTEGRADOS ANALÓGICOS 


Así, 


pa Gm 
Aw) = De . | (10.35) 


y la magnitud de la ganancia se hace unitaria a w = w, donde 
w = (10.36) 
Al sustituir Gm, = 1/5.26 mA/V y Ce = 30 pF produce 
= We ~N . , 
Hi an 1 MHz . (10.37) 


que es igual al valor calculado antes. Debe señalarse, sin embargo, que este modelo es válido sólo 
a frecuencias f> fzap. A estas frecuencias la ganancia decrece con una pendiente de -20 dB/década, 
igual que la de un Sii 


Rapidez de respuesta. - 


La limitación de rapidez de respuesta de los op amps se estudia en el capítulo 2. Aquí ilustraremos 
el origen del fenómeno de variación rápida en el contexto del circuito 741. 

Considere el seguidor de ganancia unitaria de la figura 10.21 con un paso de 10 V, por ejemplo, 
aplicado a la entrada. Debido a la dinámica del amplificador, su salida no cambiará en tiempo cero. 
Por lo tanto, inmediatamente después de aplicar la entrada, casi todo el valor del paso aparecerá 
como señal diferencial entre los dos terminales de entrada. Este gran voltaje de entrada ocasio- 
na que la etapa de entrada sea sobreexcitada, y su modelo a pequeña señal ya no aplica. Más bien, 
la mitad de la etapa se corta y la otra mitad conduce toda la corriente. Especificamente, una consulta 
a la figura 10.1 muestra que un gran voltaje positivo de entrada diferencial hace que Q, y Q; 
conduzcan toda la corriente disponible de polarización (21), mientras que Q, y Q, estarán en 
corte. El espejo de corriente Os, Os y O, todavía funcionará y Os producirá una corriente de colector 
de 2J. 

Mediante el uso de las observaciones anteriores, y modelando la segunda etapa como integrador 
ideal, resulta el modelo de la figura 10.22. De este circuito vemos que el voltaje de salida será una 
rampa con una pendiente de 2//C¿: 


va) = Zi (10.38) 


Fig.10.21 Seguidor de ganan- > <. 
cia unitaria con entrada de paso bOd 
grande. Como el voltaje de salida E 
no puede cambiar de inmediato, Cda 
aparece un gran voltaje diferen- 

cial entre los terminales de entra- 

da del op amp. 


SAEK TARA KECE VA 


pyp ee rra 


Ejercicio 


Resp. 10 kHz 


A 
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Fig.10.22 Modelo para el op 
amp 741 cuando se aplica una 
gran señal diferencial. 


(10.39) 


Para el 741, /=9.5 pA y Cc = 30 pF, resultando en SR = 0.63 V/ps. 
Debe señalarse que éste es un modelo más bien simplificado del proceso de rapidez de respues- 
ta. Se pueden encontrar más detalles en la obra de Gray y Meyer (1993). 


40.20 Utilice el valor de la rapidez de respuesta calculada antes para hallar el ancho de banda fy de plena potencia 
del op amp 741. Suponga que la salida máxima es +10 V. : ; 


Relación entre fiy SR 


Existe una relación sencilla entre el ancho de banda f; de ganancia unitaria y la rapidez de respuesta 
SR. Esta relación se obtiene de las ecuaciones (10.36) y (10.39) junto con 


ES! 
Su Lg 


donde r, es la resistencia de emisor de cada uno de los transistores del Q, al Os. Entonces 


Vr 


TET 


(10.40) 
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A] sustituir en la ecuación (10.36) resulta 


— Il 
Y 207. (10.41) 
Sustituyendo por //C¿ de la ecuación (10.39) resulta 
_ SR i 
l w= 77, (10.42) 
que se puede expresar en la forma alternativa 
SR = 4V jw, a (10.43) - 


Como prueba, para el 741 tenemos 
SR = 4 x 25 x 10° x 27 x 106 = 0.63 V/us 


que es el resultado obtenido previamente. 
Una forma general para la relación entre SR y w; para un op amp con una estructura semejante 


ala del 741 es 
SR = E 179) 
a 


donde a es la constante de proporcionalidad que relaciona la transconductancia de la primera etapa 
Gmi, con la corriente / de polarización de la primera etapa, G,,, = al. Para una w, dada, se obtiene 
un valor más alto de SR si a se hace más pequeña, es decir, 7 se mantiene constante y G,,, se reduce. 
Ésta es una técnica viable para aumentar la rapidez de respuesta. Se conoce como el método de 
reducción de G,, (véase el ejercicio 10.22). 


Ejercicios 
10.21 Considere el modelo integrador del op amp de la figura 10.20. Encuentre el valor del resistor que, cuando se 
conecte en paralelo con Cc, produce el valor correcto de la ganancia de cd. 


Resp. 1279MQ 


D10.22 Si una resistencia Rg se incluye en cada uno de los hilos del emisor de Q; y Q4, demuestre que SR = 4(V, + 
IR¿/Zw,. De aquí encuentre el valor de Rg que duplicaría la rapidez de respuesta del 741 conservando w, e I sin cambio. 
¿Cuáles son los nuevos valores de Cc, la ganancia de cd y la frecuencia de 3 dB? 


l Resp. 5.26 kQ; 15 pF; 101.7 dB (una disminución de 6 dB); 8.2 Hz 


= = BEIE AS n. A O A a 


10.7 OP AMPS DE CMOS 


A diferencia del op amp 741, que es un amplificador operacional de uso general destinado para 
varias aplicaciones, la mayor parte de los op amps de CMOS están diseñados para usarse como 
parte de un circuito de integración a muy grande escala (VLSI). Este entorno restringido de uso 
implica que las especificaciones del amplificador se pueden relajar a cambio de un circuito más 
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sencillo que ocupe un área de silicio relativamente pequeña. La relajación de especificación más 
importante está en la capacidad de excitación de carga del op amp. Se requiere que la mayor parte 
de los op amps de CMOS exciten cargas capacitivas en chip de pocos picofarads. Se concluye que un 
op amp de este tipo no necesita una elaborada etapa de salida. De hecho, la mayor parte de los op 
amps de CMOS no tienen etapa de salida de baja impedancia, pero, en un chip de VLSI, es necesario 
que algunos de los amplificadores exciten cargas fuera del chip, y estos pocos amplificadores suelen 
estar equipados con una etapa de salida del tipo clásico. 


` Topología de dos etapas 


. En la figura 10.23 se ilustra una popular arquitectura de op amps de CMOS conocida como 
configuración de dos etapas. El circuito utiliza dos fuentes de alimentación, que normalmente son 
de +5 V pero pueden ser de sólo +2.5 V para tecnologías avanzadas y de reducido tamaño de 
elementos. Se genera una corriente de polarización de referencia /ref.ya sea externamente o por 
medio de circuitos en el chip; en breve estudiaremos uno de estos circuitos. El espejo de corriente 
formado por Q; y Os alimenta el par diferencial Q, — Q, con corriente de polarización. La razón 
WIL de Os se selecciona para obtener la polarización deseada de etapa de entrada. El par diferencial 
de entrada se carga activamente con el espejo de corriente formado por Q; y Q4. De esta forma, la 
etapa de entrada es idéntica a la estudiada en la sección 6.7. 

La segunda etapa consta de Os, que es un amplificador de fuente común activamente cargado 
con el transistor Q; de fuente común. Como en el 741, se pone en práctica una compensación de 
frecuencia por medio de un condensador Cc de retroalimentación de Miller, pero aquí hay otro 
resistor incluido en serie con Cc. La función de este resistor, que suele aplicarse usando uno o dos 
transistores MOS, se explicará en breve. 


+YVop 


Vs 


Fig.10.23 Configuración de op amp de CMOS de dos etapas. 
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Ganancia de voltaje 


La ganancia de voltaje de la primera etapa se encontró en la sección 6.7 dada por 
A1= Bm 02/1704) l (10.44) 


donde g„, es la transconductancia de cada uno de los transistores de la primera etapa, es decir, Q, 


y Q 
La segunda etapa es un amplificador de fuente común activamente cargado cuya ganancia de 
voltaje está dada por 


Az = Enel o6llro7) (10,45) 


La ganancia de cd a circuito abierto del op amp es el producto de A, y 4». 


EJEMPLO 10.2 


Considere el circuito de la figura 10.23 con las siguientes geometrías de dispositivo. 


Transistor 


WIL 120/8 120/8 50/10 50/10 150/10 100/10 150/10 150/10 


Sea Iger = 25 pA, |V (para todos los dispositivos) = 1 V, pn„Cos = 20 pA/V?, ¿Cox = 10 pA/V?, V4] 
“(para todos los dispositivos = 25 V, Vpp = Vss = 5 V. Para todos los dispositivos evalúe Zp, |Vas, 8m 
5 ES y ro También encuentre 4;, 42, la ganancia de voltaje de cd a malla abierta, el intervalo de entrada 
“z de modo común y el intervalo de voltaje de salida. Desprecie el efecto de V4 sobre la corriente de 
polarización. 


SOLUCIÓN 


Consulte la figura 10.23. Como Q; y O; están igualados, 27 = Iker. Entonces, O), O2, Os y Qs 
conducen cada uno una corriente igual a J= 12.5 A, Como Q; está igualado a O; y Qs, la corriente 
en O, es igual a Iger = 25 pA. Finalmente, Q, conduce una corriente igual de 25 A. 
Conocida la Jp de cada dispositivo, usamos ' 
Io = HMC IWILIAVas| — VY 


para determinar | Vcs). Los resultados se dan en la tabla 10.2 


Tabla 10.2 
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La transconductancia g„ de cada dispositivo se determina de 


Em = LCAWILNVos| — 141) 
= LU UC WILD) Lo 


o alternativamente 


Em = 2191 Vasl — 111) 
El valor de r, se determina de 
ro = VaI 


Los valores resultantes de g,, y rẹ se dan en la tabla 10.2. 
La ganancia de voltaje de la primera etapa se determina usando la ecuación (10.44), 


Ai = —2mi(P02//104) 
= —62.5(2//2) = -62.5 V/V 


La ganancia de voltaje de la segunda etapa se determina usando la ecuación (10.45), 


A? = —8m6(ro06/lr 07) 
= —100(1⁄/1) = -50 V/V 


Entonces la ganancia total de malla abierta es 
Ay = AA) = (—62.5)(-50) = 3125 V/V 


El límite inferior del intervalo de modo común de entrada es el valor al cual O, y Q, salen de 
la región de saturación. Esto ocurre cuando el voltaje de entrada está por debajo del voltaje en el 
dren de Q, en |V| volts. Como el dren de Q, está a -5 + 1.5 =-3.5 V, entonces el límite inferior del 
intervalo de modo común de entrada es —4.5 V. 

El límite superior del intervalo de modo común de entrada es el valor de voltaje de entrada al 
cual Q; sale de la región de saturación. Entonces, 


= Vpop — |Vossl + [Pi — [Fesil 
=5-1.6+1-1.4=3V 


vı cmmáx 


Finalmente, el intervalo de voltaje de salida se determina de Q; saliendo de la región de saturación, 


Vomix = Voo — |Vesl + IVi 
=§-1.6+1=4.4V 


y de Q, saliendo de la región de saturación, 
Vomin = —Vss + Vasel — IV =-4.5 V 


Voltaje de desnivel de entrada 


Las inevitables desigualdades de dispositivos en la etapa de entrada dan lugar a un voltaje de 
desnivel de entrada. Los componentes de este voltaje de desnivel de entrada se pueden calcular 
usando los métodos desarrollados en el capítulo 6 y aplicados en secciones anteriores para el op 
amp 741. Debido a que las desigualdades de dispositivos son raras por naturaleza, el resultante 
voltaje de desnivel se conoce como desnivel aleatorio. Esto es para distinguirlo de otro tipo 
` de voltaje de desnivel de entrada que se puede hallar en op amps de CMOS incluso si todos los 
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3 


dispositivos apropiados están perfectamente igualados. Este desnivel sistemático o predecible se 
puede reducir al mínimo mediante un diseño cuidadoso. No se presenta en op amps de BJT debido 
a la alta ganancia por etapa. i 

Para ver cómo se puede presentar un desnivel sistemático, considere el circuito de la figura 
10.23 con los dos terminales de entrada a tierra. Si la etapa de entrada está perfectamente balanceada, 
entonces el voltaje que aparece en el dren de Q; será igual al del dren de Q3, que es (-Vss + Vasa). 
Ahora éste es también el voltaje que se alimenta a la compuerta de Qs. En otras palabras, aparece 
un voltaje igual a Vos, entre compuerta y fuente de Qs. Así, la corriente de dren de Qs, Js, estará 
relacionada con la corriente de dren de Q,, que es igual a J, por la relación 


_ (WID 


=D. 


(10.46) 
Para que no aparezca voltaje de desnivel en la salida, esta corriente debe ser exactamente igual ala 
corriente suministrada por O,. Esta última corriente está relacionada con la corriente 2/ del transistor 
paralelo Q; por e 


_ (WiL) 


h= WID; (2D 


(10.47) 


Ahora, la condición para hacer 1, = J, se puede hallar de las ecuaciones (10.46) y (10.47) como 


(WiL) _ „ (WIL) 
(WiL) — (WIL)s 


Si esta condición no se satisface, resultará un desnivel sistemático. 


(10.48) 


ALTIRO ATTE AT OTE TITE A O as UUT, 


Ejercicio 
10.23 Considere el op amp de CMOS de la figura 10.23 cuando se fabrica en una tecnología de CMOS de 0.8 um 
para la cual ¿Cox = 3MpCor = 90 pA/V?, Y = 0.8 V, y Ypo = Vss = 2.5 V. Para un diseño en particular, 7= 50 yA, 
(WIL) = (WIL) = (WIL)s = 200, y (WIL); = (W/L)a = 100. 

(a) Halle las razones (W/L) de Qs y Q; para que Is = 100 A. 

(b) Halle el voltaje eficaz, (|Vcs| — |V), al cual esté operando cada uno de los transistores Q,, Q2 y Qs. 

(c) Encuentre gm para Q;, Q y Qe. 

(d) Si Val =10 V, encuentre oz, Fos» Fos Y ToT- 


(e) Encuentre las ganancias de voltaje A, y A2, y la ganancia total A. 


Resp. (a) (W/L) = (W/L), = 200; (b) 0.129 V, 0.129 V, 0,105 V; (c) 0.775 mA/V, 0.775 mA/V, 1.90 mA/V; 
(d) 200 KQ, 200 KQ, 100 KQ, 100 KQ; (e) -77.5 V/V, -95 V/V, 7363 VIV 


ELIRINTA EN NN E ON 


Respuesta en frecuencia 


Para apreciar la necesidad del resistor R conectado en serie con el condensador Ce de compensación 
- de Miller en el circuito de la figura 10.23, considere primero la situación sin R. En la figura 10.24(a) 


ES 
xo 
ve 
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Cc 


+ 
V; Gm2 Vi 


(b) 


Fig.10.24 Circuito equivalente a pequeña señal del op amp de CMOS de la figura 10.23: (a) sin la 
resistencia R; (b) con R incluida. 


se muestra el circuito equivalente a pequeña señal del op amp con sólo Ce incluido. Nótese que Gr 
es la transconductancia de la etapa de entrada (Gmi = £m1 = Zm), R, es la resistencia de salida de la 
primera etapa [R, = r.2//ros], Cı es la capacitancia total en la interfaz entre las etapas primera y 
segunda, G.,, es la transconductancia de la segunda etapa (Gm2 = me), R2 es la resistencia de salida 
de la segunda etapa (Rz = ros//ro1), y C2 es la capacitancia total en el nodo de salida del op amp. 
Como C, incluye la capacitancia de carga, suele ser mucho mayor que C.. 

En la sección 8.11 se analizó un circuito semejante al de la figura 10.24(a), y se encontró que 
los dos polos eran como sigue: 


1 
a 10.49 
wa S RCR, 00) 
GmCc (10.50) 


vma X CC, + CellC + C) 


Observamos que el primer polo se debe a la capacitançia de Miller (1 + GraR2) Ce 2 GraRaCe (que 
es mucho mayor que C,) interactuando con R;. Para hacer wp, el polo dominante, seleccionamos un 
valor para Cc que resulte en un valor para wp, que, cuando se multiplica por la ganancia Ap de cd, 
da la frecuencia w, deseada de ganancia unitaria. El valor de w, suele seleccionarse menor que las 
frecuencias de polos y ceros no dominantes. Así, para nuestro caso, 
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AWP = wt 


l E 
(Gini R 1GmR2) eJ Ur 


que resulta 
y. (10.51) 


La capacitancia Ce de Miller también introduce un cero en el semiplano derecho en la función 
de transferencia del amplificador. No pusimos atención a este cero en el caso del 741 porque estaba 
a muy alta frecuencia. Desafortunadamente, en el amplificador de'CMOS éste no es el caso. 
La ubicación del cero se puede determinar con más facilidad directamente del circuito de la figura 
10.24(a). Deseamos hallar el valor de s al cual V, = 0. Cuando hacemos V, = 0, la corriente en Ce 
se convierte en sC¿V. en la dirección indicada. Ahora, como V, = 0, no habrá corriente en R, y C2. 
Así, una ecuación de nodo a la salida produce l 


sCoVa = GmVn 


En otras palabras el cero está en 
ja (10.52) 


Como Gm para amplificadores CMOS es del mismo orden de magnitud que Gm; la frecuencia cero 
será cercana a w, dada por la ecuación (10.51). Como el cero está en el semiplano derecho, 
el desfasamiento que introduce reducirá el margen de fase y por lo tanto daña la estabilidad del 
amplificador. Una vez más observamos que este problema no se encuentra en op amps de BJT 
porque Gm suele ser mucho mayor que Gm: y entonces el cero está a una frecuencia mucho más 
alta que w. 

El problema anterior se puede resolver si se incluye la resistencia R en serie con el condensador 
Cc de retroalimentación, como se muestra en la figura 10.24(b). Para hallar la nueva ubicación del 
cero de la función de transferencia, se hace V, = 0. Entonces la corriente que pasa por Ce será 
Va2/(R + 1/sCc), y una ecuación de nodo a la salida produce 


Va 


Relace Cra 


Entonces el cero está en 


1 


s= CaCa- R) 2) (10.53) 


Observamos que al seleccionar R = 1/Gm, el cero se puede poner en frecuencia infinita. Una 
opción incluso mejor sería seleccionar R mayor que 1/Gm, poniendo asi el cero en un lugar negativo 
del eje real donde la fase que introduce se suma al margen de fase. 

Aun con la inclusión del resistor R, todavía persiste otro problema: la frecuencia del segundo 
polo (ecuación 10.50) no está muy lejana de w,. Así, el segundo polo introduce un desfasamiento 
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apreciable en w, que reduce el margen de fase. Para ver esto con más claridad, considere el caso en 
que C, y Ce son mucho mayores que C,. La ecuación (10.50) se puede aproximar con 


wp = (10.50a) ` 


Ahora, comparando la ecuación (10.51) con la (10.50a), vemos que para C, del orden de Ce (que 
puede ocurrir en el caso de una capacitancia de carga relativamente grande), wp será cercana a w. 
Esta dificultad se puede superar si se aumenta Ce y así se reduce w, (véase el problema 10.50). 


RA ASCII TEO TN A E ES MAR A O A A A S ELNA IAA A T STALA 
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Ejercicios 


Los siguientes ejercicios se refieren al amplificador analizado en el ejemplo 10.2. 
10.24 Encuentre el valor de Cc para obtener f; = 1 MHz. 
Resp. 10pF i 4 


10.25 Encuentre el valor de R que ponga el cero de función de transferencia en el infinito. 


Sois 


AS 


Resp. 10kQ 


y 
E 
Y: 


10.26 Encuentre la frecuencia del segundo polo bajo la condición de que la capacitancia total a la salida sea 10 pF. 
De aquí encuentre el exceso de fase introducido por el segundo polo a w = w, y el resultante margen de fase, 
suponiendo que el cero se encuentre en w = co, 


J 
3 
F 
pa 
E 
a 
É 
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Resp. 1.59 MHz; 32.2%; 57.8° 


A A TA TS 


Rapidez de respuesta 


El op amp de CMOS de la figura 10.23 consta de un amplificador de transconductancia de primera 
etapa seguido por un amplificador de alta ganancia con la red RC de compensación de frecuencia 
en la retroalimentación. Si despreciamos el resistor R, vemos que el amplificador de CMOS puede 
ser representado por el circuito equivalente que utilizamos para el amplificador 741, es decir, el 
circuito de la figura 10.20. Por supuesto, el amplificador de CMOS no tiene una etapa de salida y 
así el regulador de ganancia unitaria del circuito equivalente no se aplica. Esto, sin embargo, no 
tiene que ver para nuestro caso, es decir, la evaluación de la rapidez de respuesta, SR. Ésta se puede 
hallar del circuito equivalente de la figura 10.20, que para el caso de una etapa de entrada demasiado 
excitada toma la forma que se ilustra en la figura 10.22. Entonces, la rapidez de respuesta del circuito 
de CMOS está dada por la misma fórmula hallada para el 741 (ecuación 10.39), 


SR == (10.54) 
. Usando la ecuación (10.51) junto con la sustitución por Gm, 


z 21 
; ni Z 8n == > 
Gmi = Em Wes] = I7 D v 
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hace posible que expresemos la rapidez de respuesta en términos de la frecuencia de ganancia 
unitaria w, como 


SR = (IVasil — [Vw 5 Vegiwı i (10.55) 


Entonces, para una w, dada, la rapidez de respuesta está determinada por el voltaje eficaz al cual se 
operan los transistores de la primera etapa. Se obtiene una rapidez de respuesta más alta si se operan 
los transistores Q, y Q, a un mayor V.y. Ahora, para una corriente de polarización / dada, se obtiene 
un mayor V,g si O, y Q, son dispositivos de canal p. Ésta'es una razón importante para usar 
dispositivos de canal p en lugar de canal n. en la primera etapa del op amp de CMOS. Otra razón 
es que permite que la segunda etapa utilice un dispositivo de canal n que tiene una mayor 
transconductancia, G.,», que el correspondiente dispositivo de canal p, resultante en una más alta 
frecuencia de segundo polo y una w, más alta de manera correspondiente. El precio pagado por 
estas mejoras es una menor Gn, y por lo tanto una menor ganancia de ed. 

La relación entre SR y w, en la ecuación (10.55) se puede comparar directamente con la 
correspondiente relación para op amps de BJT en la ecuación (10.43). Vemos que como Veg suele 
ser mayor que 4V7 (que es de alrededor de 0.1 V), los op amps de CMOS exhiben valores más altos . 
de rapidez de respuesta que las unidades de BJT (para la misma w,). 


II AS IRE RS e A o A A O A A 


+ Ejercicio 


10.27 Calcule la rapidez de respuesta del op amp de la figura 10.23, cuyos parámetros están especificados en el 
ejemplo 10.2, para la compensación diseñada en el ejercicio 10.24 (Ce = 10 pF, f = 1 MHz). 


ARAGAO YAA 


Resp. 2.5 Víps 


oe 


Un circuito de polarización que estabiliza a gn 


Concluimos esta sección presentando un circuito de polarización para el op amp de CMOS de dos etapas. 
El circuito presentado tiene la interesante y útil propiedad de proporcionar una corriente de polarización 
cuyo valor es independiente tanto del voltaje de alimentación como del voltaje de umbral de MOSFET. 
Además, las transconductancias de los transistores polarizados por este circuito tienen valores que están 
determinados sólo por un resistor único y las dimensiones del dispositivo. 

El dispositivo de polarización se muestra en la figura 10.25. Consta de dos transistores 
deliberadamente desiguales, Q12 y Qis, con O, en general unas cuatro veces más ancho que Q, 
(véanse las obras de Steininger, 1990; Johns y Martin, 1997). Se conecta un resistor Rg en serie 
con la fuente de O». En vista de que, como se demostrará, Rs determina tanto la corriente de 

"polarización 7g como la transconductancia g., su valor debe ser preciso y estable; en muchas 
aplicaciones, Ry sería un resistor fuera del chip. Para reducir al mínimo el efecto de modulación de 
longitud de canal en Q», se incluye una etapa de cascodo formada por el par de transistores iguales 
Qio y Qi. Finalmente, un espejo de corriente de canal p formado por un par de dispositivos 
igualados, Q; y Qs, repite la corriente /¿ de regreso a Qı y Qis, y produce una línea de polarización 
para Qs y Q; del circuito op amp de CMOS de la figura 10.23. 

El circuito opera como sigue: el espejo de corriente (Qs, Q») hace que Qı; conduzca una 
corriente igual a la de Q,,, es decir, 73. Entonces, 


1 mw) | 
lg = 2 Co: z i Wes E v, y (10.56) 
ja 
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Fig.10.25 Circuito de polari- 
zación para el op amp de CMOS. 


~ Vss 


petne El enet (10.57) 
2 L )13 


Del circuito, vemos que los voltajes entre compuerta y fuente de O,» y Qs están relacionados por 
Vosis = Vosn + laRg 


Al restar V, de ambos lados de esta ecuación y usar las ecuaciones (10.56) y (10.57) para sustituir 
Veas — V) y (Vas — Y.) se obtiene 


| A - | A 
ACTO aem TT (10.39) 


Esta ecuación se puede escribir también como 


_ 2 Wim V 
dd ¿OA | iD y] deis 


de la cual observamos que Zg está determinada por las dimensiones del dispositivo y el valor de Rg 
y por la razón entre las dimensiones de O, y Q¡;. Además, la ecuación (10.59) se puede acomodar 


a la forma 
2 | (WIL) 
Rg = ——— | -—— 1) 
V2 Col WI Lje (iis 


en la que reconocemos el factor V2 Col WIL) 2[g COMO Em2; entonces 


2 car 
Em2 7 Ra | (FIL) = r) (10.60) 
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Éste es un resultado muy interesante: g„ı2 está determinado sólo por el valor de Rg y la razón entre 
las dimensiones de O, y O,;. Además, como g. de un MOSFET es proporcional a VIK W/L), cada 
transistor polarizado por el circuito de la figura 10.25 tendrá un valor g, que es un e de Em12- 
Específicamente, el ¡-ésimo MOSFET de canal n tendrá 


pe Io(WIL); 
Er EV TAWID) 


y el i-ésimo dispositivo de canal p tendrá 


Em = 8 Url o WIL) 
mo emt Y AYTO 


Finalmente, debe observarse que el circuito de polarización de la figura 10.25 utiliza retroali- 
mentación positiva, y por lo tanto debe tenerse cuidado en su diseño para evitar operación inestable. 
La inestabilidad se evita al hacer O, más ancho que Q;3, como ya hemos señalado, pero todavia 
puede presentarse alguna forma de inestabilidad, es decir, el circuito puede operar en un estado 
estable en el que todas las corrientes sean cero. Para sacarlo de este estado, es necesario inyectar 
corriente en uno de sus nodos, para un “arranque rápido” de su operación. 


PA AAA AA 


sE 


| Ejercicio Í 
` 40.28 Considere el circuito de polarización de la figura 10.25 para el caso (W/L)s = (WIL) = (W/D)ho = (WILD) = a 
(WILD) = 20 y (WIL)n = 80. Encuentre el valor de Ra que proporcione una corriente de polarización l= 10 uA. E 
También encuentre la transconductancia gm2 para una tecnología de procesos que tiene tna =90 A/V? El 


aia 


f 


Gp SR EASAN vem 


ESB 5.27 KQ; 0.379 mA/V 


TELAN em A ` > ETA AAA AD A RN A a mame 
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10.8 CONFIGURACIONES ALTERNATIVAS PARA OP AMPS DE CMOS Y BiCMOS 


La configuración de op amp de CMOS de dos etapas estudiada en la sección anterior es, con mucho, 
la topología que más se utiliza para el diseño de op amps para aplicaciones de circuitos de 
integración a muy grande escala (VLSI). Quizá la más importante de estas aplicaciones es el 
desarrollo de filtros de condensador conmutado (sección 11.10). El op amp de CMOS de dos etapas 
funciona bien mientras su carga es capacitiva errsu mayor parte y de valor razonablemente bajo 
(<10 pF). Una carga resistiva ocasiona que se reduzca la ganancia de malla abierta. Una carga 
capacitiva grande hace que se reduzca la frecuencia wp de polo no dominante (ecuación 10.53), 
con lo cual se reduce el margen de fase y finalmente se presenta un comportamiento inestable. 

Si se requiere que el op amp de CMOS de dos etapas excite cargas mayores, por ejemplo de 
capacitancias fuera del chip, debe estar equipado con una etapa de baja impedancia de salida. Las 
etapas de salida clase AB semejantes a las estudiadas en el capítulo 9 se pueden ejecutar en 
tecnología de CMOS para este fin. Hay muchas aplicaciones, sin embargo, en las que no se requiere 
una baja resistencia de salida; en lugar de esto, son necesidades primarias una alta ganancia de 
malla abierta y la capacidad para excitar cargas capacitivas mientras se mantiene un gran margen 
de fase. Para estas aplicaciones, el uso de la configuración de cascodo (secciones 6.5 y 6.6) y de 
tecnología BICMOS (sección 6.7) dan soluciones atractivas de diseño. En esta sección estudiaremos 
brevemente algunas de las topologías de circuito resultantes. 
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Op amp de CMOS de cascodo 


Aun cuando la ganancia del op amp de CMOS de dos etapas se puede aumentar al agregar etapas 
de ganancia en cascodo, ésta no es una solución práctica: cada etapa adicional de ganancia aumenta 
el desfasamiento y hace más difícil la compensación de frecuencia. Una alternativa a otras etapas 
es aumentar la ganancia disponible de etapas existentes. Esto se puede lograr utilizando la 
configuración de cascodo que se ilustra en la figura 10.26 para el caso de la etapa de entrada. Aquí 
los dos transistores Oc y Qzc de compuerta común son los dispositivos cascodos para los transistores 
O, y Q de par diferencial. La resistencia de salida que mira hacia el dren de Q,c es (véase la ecuación 
6.116) f ` 


Rac X Bm2Co2C 02 f (10.61) 


que es mayor que el valor sin conexión en cascodo, en un factor Zmcrozc (típicamente alrededor de 
100). Para obtener el beneficio de esta resistencia de salida aumentada, la resistencia de la carga 
activa también debe elevarse. Esto se logra en el circuito de la figura 10.26 empleando un espejo 
modificado de corriente de Wilson (sección 6.6). La resistencia de salida del espejo de Wilson, 
viendo hacia el dren de Qac, es 


Rosc = Zmac o4CT o3 (10.62) 
_ Vias: S 
ES $ i 
o—+A H—o Fig.10.26 Empleo de la configura- 


ción de cascodo en la primera etapa 

de un op amp de CMOS: los transis- 

- tores Oc y Q2c son los transistores 
cascodo para el amplificador diferen- 

cial Q,, O, y elevan la resistencia de 

Ro2c = (mc ack.» salida de Q, en el factor de a 

y Boac = (Emac hacho Los transistores Q3, Qsc, Qa y Qac 
Vor is forman un espejo de corriente de Wil- 

Qac son que produce una elevada resisten- 
cia de carga, Rosc. La resistencia total 

de salida de la primera etapa es apro- 

ximadamente de dos órdenes de mag- 

Q4 nitud más alta que la de la primera 
-etapa del circuito de la figura 10.23. 


Q3c 


Q3 


-Vss 
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que es mayor que la resistencia de salida del espejo simple de corriente por el factor gmacrosc 
(también, típicamente alrededor de 100). Entonces la resistencia de salida de la primera etapa se ' 
convierte en 


Ro = Ral Rosc 


10.63 
= (Em2 0o20" 02)! Emar oac o3) ( ) 
Como la ganancia de voltaje de la primera etapa está dada por 
A= -Em Ro i ` (10.64) 


aumentar R, por alrédedor de dos órdenes de magnitud aumenta 4, por el mismo factor. De hecho, 
esta etapa de ganancia se puede diseñar para obtener una ganancia de voltaje de 5000 a 10 000. 

Una desventaja importante de la etapa de ganancia de la figura 10.26 es que el intervalo de 
modo común de entrada es considerablemente más bajo que el obtenido en el amplificador de dos 
etapas. Esto se debe a los dos transistores adicionales que están puestos en la columna entre las 
dos fuentes de alimentación. 

La salida de la etapa conectada en cascodo de la figura 10.26 se puede conectar a una segunda 
etapa de ganancia como en el caso del circuito de la figura 10.23. Aquí, sin embargo, generalmente" 
se utiliza una etapa de desplazamiento de nivel de cd [véase la obra de Gregorian y Temes (1986)]. 
Obviamente, la configuración en cascodo también se puede utilizar en la segunda etapa, pero esto 
resulta en la disminución del intervalo de oscilación de voltaje de salida. 

Como se dispone de considerable.cantidad de ganancia de voltaje de la etapa de ganancia en 
cascodo, un op amp de CMOS de una etapa es una posibilidad. Tal diseño, que utiliza una variación 
del circuito cascodo de la figura 10.26, se describe a continuación. 


Ejercicio 


10.29 Para la etapa de ganancia en cascodo de la figura 10.26, sea2/= 25 pA; ¿Cox = 20 HA/V?; pp Cor = 10 pA/v?; 
¡Y = 1 V; [Va] = 25 V; WIL para Qi, Q2. Qic Y Qoc F 120/8; WIL para Osc y Qac = 60/8; y WIL para Q; y Qa = 8/8. 
Encuentre R, y A;- 


Resp. 122.4 MQ; -7500 V/V 
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El op amp de CMOS de cascodo doblado 


Si en el circuito de la figura 10.26 cada uno de los seis transistores debajo de O, y Q se sustituyen 
con su complemento, y el grupo de seis dispositivos se desconecta de — Vss, “se dobla” y se conecta 
al +Vpp, se obtiene el circuito que se muestra en la figura 10.27. Nótese que además del doblado, 
se han agregado dos fuentes de corriente, O y O». El circuito resultante, apropiadamente llamado 
cascodo doblado, opera en forma muy semejante al circuito cascodo de la figura 10.26 pero, aqui, 
el intervalo de modo común de entrada es mayor porque ahora están conectados sólo tres transistores 
en la cadena de entrada entre las dos fuentes de alimentación (en comparación con cinco en el 
circuito cascodo convencional). 
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+ Vpop 


-Vss 


Fig. 10.27 Op amp de CMOS de cascodo doblado. Aquí los dispositivos de canal n Qic y Qzc forman la 
etapa de compuerta común de la etapa de entrada en cascodo. Los transistores Q3, Os, O3c y Qac forman un 
espejo de corriente modificado de Wilson que actúa como carga para la etapa de ganancia. 


Ejercicio 


10.30 Para el circuito de la figura 10.27, sea 2I = Ig = 25 pA, Hn Cox = 2 Hp Cox = 20 pA/V?, V = 1 V, (WIL) = 
(WIL) = 120/8, (W/L)c = (WiL)ac = 60/8, (W/L)sc = (WILlac = 120/8, (WIL); = (WIL) = 8/8, (WIL); = 150/10, 
(WIL)s = (WIL), = 8/8 y Vop= Vss = 5 V. Encuentre los valores de Vras1, Vsiasz Y Veiass de modo que Qs y O, operen 
al borde de saturación. Encuentre el intervalo de modo común de entrada y el intervalo de voltaje de salida. 


Resp. +3.4 V, 2 V, -2.4 V; 4.4 V a +3 V; -3 V a+2V 


El circuito de cascodo doblado se utiliza con frecuencia como op amp de una etapa. Su ganancia 
de voltaje se puede determinar como 


A= gm Ro (10.65) 
donde R, es la resistencia de salida, 


Ro z Ral Roc 


= [mac rorc(torllTo2)}/ i Emac Pose Pos) (19:69) 


868 


854 CIRCUITOS INTEGRADOS ANALÓGICOS 


Ejercicio 


10.31 Demuestre que la ganancia de voltaje del op amp de cascodo doblado de la:figura 10.27, para el caso Ig = 21 
y dispositivos acoplados en pares, está dada por 
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Una característica muy importante del circuito de cascodo doblado es que el polo dominante 
está establecido por la capacitancia total en el nodo de salida, C,, donde C; incluye la capacitancia 
de carga. Especificamente, si denotamos la frecuencia del polo dominante por wp entonces 


Wwp=1/C,R, (10.68) 


Entonces la frecuencia w, de ganancia unitaria está dada por 
w= A wp = => (10.69) 


El circuito por supuesto tiene polos no dominantes, pero éstos suelen estar a frecuencias que rebasan 
w, Si se encuentra que éste no es el caso, o si el margen de fase en w, no es suficiente, simplemente 
se hace aumentar la capacitancia de carga C,. Un aumento como éste mejora el margen de fase a 
costa de una reducida w,. Observamos que aqui el'efecto de aumentar la capacitancia de carga es 
opuesto al del caso del op amp de dos etapas. Esto, junto con el hecho de que no se requiere red 
especial de compensación de frecuencia, hace que el circuito de cascodo doblado sea idealmente 
apropiado para aplicación en el diseño de filtros de alta frecuencia de condensador conmutado. 
La rapidez de respuesta del op amp de cascodo doblado es 


SR = 21/C, (10.70) 


Otra importante ventaja del circuito de cascodo doblado es que es mucho menos susceptible al 
efecto de ruido de alta frecuencia sobre la "fuente de alimentación negativa (—Vss). Este ruido 
inevitablemente aparece en la línea de fuente de alimentación en chips de integración a muy grande ` 
escala (VLSI) que incluye circuitos de conmutación, por ejemplo en los circuitos de reloj requeridos 
para la operación de filtros de condensador conmutado (véase la sección 11.10). En algunos 
circuitos con op amp el ruido de alta frecuencia de la fuente de alimentación se acopla a la salida, 
contaminando así la señal de salida. Para ver cómo puede ocurrir esto, vea el circuito op amp de 
CMOS de dos etapas de la figura 10.23. Una señal de ruido de alta frecuencia sobre la línea -Vss 
aparece en el terminal de la fuente de O; y se acopla a la compuerta de Os. Luego se acopla a la 
salida por medio del condensador Ce y la pequeña resistencia R en serie. No existe tal trayectoria 
de acoplamiento en el circuito del cascodo doblado, por lo cual se dice que este último circuito tiene 
un más alto factor de rechazo de fuente de alimentación (PSRR) que el circuito de op amp de 
dos etapas. (Para un detallado tratamiento del PSRR, consuite la obra de Gregorian y Temes, 1986.) 

Una desventaja del circuito de cascodo doblado es la reducida capacidad de oscilación de : 
voltaje de salida debido al hecho de que existen dos transistores en serie entre el terminal de salida 
y cada una de las fuentes de alimentación. 
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Un op amp BiCMOS en un cascodo doblado 


Para aumentar el ancho de banda del op amp de cascodo doblado, las frecuencias de los polos no 
dominantes deben aumentarse. Por lo general el polo no dominante de más baja frecuencia es aquel 
que se eleva a la entrada de la etapa de compuerta común Oc, Qc. Especificamente, la resistencia 
en el nodo que conecta O, y Qc (y de manera semejánte en el nodo que conecta Q, y Qc) es casi 
igual a 1/Zmıc (que es igual a 1/2m2c). Así, si denotamos la capacitancia total en cada uno de estos 
dos nodos por Cp, la frecuencia del polo resultante se puede exprésar como 


wp = gmc/Cpr l (10.71) 


Como es posible obtener valores mucho mayores de transconductancia usando los BJT de lo que 
es posible con los MOSFET, la frecuencia wp del polo no dominante se puede aumentar por medio 
de una etapa de BJT de base común en lugar de la etapa MOS de compuerta común. El resultado 
es el circuito BiCMOS de cascodo doblado que se ilustra en la figura 10.28. Ahora, con wp 
aumentada, w, se puede aumentar de manera correspondiente mientras que C, permanece constante, 
diseñando la primera etapa para tener una mayor transconductancia g» (véase la ecuación 10.69). 


+ Vpop 


Fig.10.28 Op amp de cascodo doblado de BiCMOS. Los BJT se utilizan para construir la etapa de modo 
común Oc, Qzc. El elevado valor de 2.10 = gnac eleva la frecuencia del polo no dominante que resulta a la 
entrada de la etapa de base común. Así, para un valor dado de C}, w: = £m1/C, se puede aumentar al operar 
la primera etapa a una gm más alta. 
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El circuito BICMOS combina el ancho de banda aumentado con las ventajas de una etapa de 
entrada MOS; es decir, una impedancia de entrada casi infinita, una corriente de polarización 
de entrada cero y una más alta rapidez de respuesta (para el último punto consulte la sección 10.7 
y el siguiente ejercicio). 


EA PA 


. Ejercicio 


10.32 Deseamos comparar el op amp BiCMOS de cascodo doblado que se ilustra en la figura 10.28 con uno en que 
la primera etapa sea sustituida con un par diferencial de BJT. Para ambos circuitos se requiere un f,de2 MHz paraC,¿= * 
10 pF. (a) Para el circuito BiCMOS sea (W/L), = 150/10, |V] = 1 V, y Hp Cox = 10 pA/V 2 Encuentre la corriente de; 
polarización 2/requerida y la rapidez de respuesta obtenida. (b) Para el circuito con la etapa de entrada de BJT; encuentre É 
+ la corriente de polarización 2/ requerida y la rapidez de respuesta obtenida. E 


Resp. (2) 1053 pA; 10.5 V/us. (b)6.3 pA; 0.63 V/ps. 


E AA A A E EA AAA A LR A Daan se rra sa, e Ie od a TRE 
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10.9 CONVERTIDORES DE DATOS; INTRODUCCIÓN 


En esta sección iniciamos el estudio de otro grupo de circuitos de IC analógicos de gran importancia, 
es decir, los convertidores de datos. 


Procesamiento digital de señales 


La mayor parte de las señales físicas, como es el caso de las obtenidas a las salidas de transductores, 
existen en una forma analógica. Parte del procesamiento requerido en estas señales es ejecutado de 
manera más conveniente en forma analógica. Por ejemplo, en sistemas de instrumentación es muy 
común usar un amplificador diferencial de alta impedancia de entrada, alta ganancia y alto factor 
de rechazo de modo común (CMRR) muy preciso a la salida del transductor. Éste suele ser 
seguido por un filtro cuyo objeto es eliminar interferencia. Sin embargo, por lo general se requiere 
más procesamiento que puede ser desde simplemente obtener una medida de la intensidad de la 
señal hasta efectuar algunas manipulaciones algebraicas en ésta y otras señales relacionadas para 
obtener el valor de un parámetro de interés en particular del sistema, como suele ser el caso en 
sistemas destinados para obtener una compleja función de control. Otro ejemplo de procesamiento 
de señal se puede hallar en la necesidad común para transmisión de señales a un receptor remoto. 
Todas las formas de procesamiento de señales pueden ser ejecutadas por medios analógicos. 
En capítulos anteriores encontramos circuitos para poner en práctica varias tareas, pero existe una 
interesante alternativa: convertir, siguiendo algún procesamiento analógico inicial, la señal de forma 
analógica a digital y luego usar circuitos integrados digitales que son económicos, precisos y 
cómodos para que realicen un procesamiento digital de señales. En su forma más sencilla, este 
procesamiento puede darnos una medida de la intensidad de señal como un número fácil de leer 
(considere, por ejemplo, el voltimetro digital). En casos más elaborados, el procesador digital de 
_ señales puede realizar varias operaciones aritméticas y lógicas que ponen en práctica un algoritmo 
de filtro. El filtro digital resultante realiza muchas de las mismas tareas que ejecuta el filtro 
analógico, por ejemplo eliminar interferencia y ruido. Otro ejemplo de procesamiento digital de 
señales se encuentra en sistemas digitales de comunicaciones, donde las señales son transmitidas 
como una secuencia de pulsos binarios, con las obvias ventajas de quela distorsión de las amplitu- 
“des de estos pulsos por el ruido no tiene consecuencias, en-gran parte. 


A i 
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Una vez que se haya efectuado el procesamiento digital de señales, podríamos estar satisfechos 
con presentar el resultado en forma digital, por ejemplo una lista impresa de números, y opcional- 
mente podríamos pedir una salida analógica como es el caso en un sistema de telecomunicaciones, 
donde la salida usual puede ser de audio. Si se desea una salida analógica como ésta, entonces es 
obvio que se hace necesario convertir otra vez la señal digital a forma analógica. 

Aquí no es nuestro objetivo estudiar las técnicas de procesamiento digital de señales. Más bien, 
examinaremos los circuitos de interfaz entre los dominios analógico y digital; específicamente, 
estudiaremos las técnicas básicas y circuitos que se utilizan para convertir una señal analógica a 
forma digital (conversión analógica a digital o simplemente A/D) y los empleados para convertir 
una señal digital a forma analógica (conversión digital a analógica o simplemente D/A). Los 
circuitos digitales se estudian en los capítulos 13 y 14. l 


Muestreo de señales analógicas 


El principio fundamental del procesamiento de señales digitales es el de muestreo de una señal 
analógica. En la figura 10.29 se ilustra en forma conceptual el proceso de obtener muestras de una 
señal analógica. El interruptor que se muestra se cierra periódicamente bajo el control de una señal 
periódica de pulsos (reloj). El tiempo de cierre del interruptor, 7, es relativamente corto, y las 
muestras obtenidas se almacenan (retienen) en el condensador. El circuito de la figura 10.29 se 
conoce como circuito de muestreo y retención (S/H). Como se indica, el circuito S/H consta de un 
interruptor analógico que puede ser puesto en práctica por una compuerta de transmisión de 
MOSFET (sección 5.9), un condensador de almacenamiento y un amplificador regulador (que no 
se muestra). 

Entre los intervalos de muestreo, es decir, durante los intervalos de retención, el nivel de voltaje 
del condensador representa las muestras de señal que buscamos. Cada uno de estos niveles de 
voltaje es entonces alimentado a la entrada de un convertidor A/D, que proporciona un número 
binario de N bits proporcional al valor de la muestra de la señal. 

El hecho de que podamos hacer nuestro procesamiento en un número limitado de muestras de 
una señal analógica, mientras se soslayan detalles de señal analógica entre muestras, está basado 
en el teorema de muestreo [véase la obra de Lathi (1965)]. j 


Cuantificación de señal 


Considere una señal analógica cuyos valores van de 0 a +10 V. Supongamos que se desea convertir 
esta señal a forma digital y que la salida requerida es una señal de 4 bits.? Sabemos que un número 
binario de 4 bits puede representar 16 valores diferentes, O a 15; se deduce que la resolución de 
nuestra conversión será 10 V/15 = : V. Por lo tanto, una señal analógica de 0 V estará representada 
por 0000, 2 V por 0001, 6 V por 1001 y 10 V por 1111. 

Todos los números de muestra anteriores fueron múltiplos del incremento básico G V). Surge 
ahora una pregunta con respecto a la conversión de números que están entre estos niveles incre- 
mentales sucesivos. Por ejemplo, considere el caso de un nivel analógico de 6.2 V, está entre 18/3 
y 20/3, pero como está más cercano a 18/3 lo tratamos como si fuera 6 V y lo codificamos como 
1001. Este proceso se denomina cuantificación, Obviamente, hay errores inherentes en este proceso 


2 Bit es una contracción en inglés de binary digit (digito binario). 
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Yo 


ÚU T~ 


(a) 


(b) 


(c) 


(d) 


Fig.10.29 Proceso consistente en tomar muestra periódicamente de una señal analógica. (a) Circuito de 
muestreo y retención (S/H). El interruptor cierra 7 segundos en cada periodo. (b) Forma de onda de señal 
de entrada. (c) Señal de muestreo (señal de control para el interruptor). (d) Señal de salida (a alimentarse 
al convertidor A/D). f 


Palabra digital 
de N bits 


UNI 


j Convertidor ñ 


“Convertidor 


A/D 


(Salida) 
(Entrada) 


A/D 


z 


Fig.10.30 Convertidores A/D y D/A como bloques de circuito. 
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Fig.10.31 Las muestras analógicas a la salida de un convertidor D/A suelen alimentarse a un circuito de' 
muestreo y retención para obtener la forma de onda de escalera que se muestra. Esta onda se puede filtrar 
entonces para obtener la onda lisa que se muestra en color. No se muestra el retardo que generalmente 
introduce un filtro. 


que reciben el nombre de errores de cuantificación. Si se usan más bits para representar (o 
simplemente codificar) una señal analógica se reducen los errores de cuantificación pero se 
requieren circuitos más complejos. 


Los convertidores A/D y D/A como bloques funcionales 


En la figura 10.30 se describen las representaciones de bloques funcionales de convertidores A/D 
y D/A. Como se indica, el convertidor A/D (también llamado ADC) acepta una muestra analógica 
v4 y produce una palabra digital de N bits. Por el contrario, el convertidor D/A (también llamado 
DAC) acepta una palabra digital de n bits y produce una muestra analógica. Las muestras de salida 
del convertidor D/A se alimentan a un circuito de muestreo y retención a cúya salida se obtiene una 
forma de onda de escalera, como la de la figura 10.31. Esta onda de escalera se puede alisar por 
medio de un filtro pasabajos y resulta una curva lisa que se muestra en color en la figura 10.31. De 
esta forma se reconstruye una señal analógica de salida. Finalmente, observamos que el error de 
cuantificación de un convertidor A/D es equivalente a t el bit menos significativo (bx). 


Ejercicio 


10.33 Una señal analógica entre 0 y +10 V debe convertirse a una señal digital de 8 bits. ¿Cuál es la resolución de 
la conversión en volts? ¿Cuál es la representación digital de una entrada de 6 V? ¿Cuál es la representación de una 
entrada de 6.2 V? ¿Cuál es el error hecho en la cuantificación de 6.2 V en términos absolutos y como porcentaje de 
la entrada? ¿Y como porcentaje de plena escala? ¿Cuál es el máximo error posible de cuantificación como porcentaje 
de plena escala? 


E Resp. 0.0392 V; 10011001; 10011110; -0.0064 V; -0.1%; 0.064%; 0.196% 
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10.10 CIRCUITOS CONVERTIDORES D/A l 3 
Circuito básico que utiliza resistores de ponderación binaria 


En la figura 10.32 se ilustra un sencillo circuito para un convertidor D/A de N bits. El circuito consta 
de un voltaje de referencia Ve de los resistores de ponderación binaria R, 2R, 4R, 8R,..., 2 _"R 
N interruptores de un polo y doble tiro Si, Sa, ... , Sy, y un op amp junto con su resistencia de 
retroalimentación R,= R/2. 

Los interruptores están controlados por una palabra digital D de N bits, 


Del +. + (10.72) 


donde b,, b, etc., son coeficientes de bits que son 1 o 0. Nótese que el bit by es el bit menos 
significativo (LSB) y b, es el bit más significativo (MSB). En el circuito de la figura 10.32, bı 
controla al interruptor Sı, b, controla S, y así sucesivamente. Cuando b; es O, el interruptor S; está . 
en la posición 1, y cuando b; es 1 el interruptor S; está en la posición 2. 

Como la posición 1 de todos los interruptores es tierra y la posición 2 es tierra virtual, la 
corriente que pasa por cada resistor permanece constante. Cada interruptor simplemente contro- 
la donde va su corriente correspondiente: a tierra (cuando el bit correspondiente es 0) o a tierra 
virtual (cuando el bit correspondiente es 1). Las corrientes que circulan hacia tierra virtual se suman, 
y la suma circula por la resistencia de retroalimentación Ry La corriente total ¡y está, por lo tanto, 


dada por 
Y, V, 
o5 E Ot + DARO 
= Ve bi tiy y &N 
R2 2 2N 
Entonces 
2V n 
io D l (10.73) 


Fig.10.32 Convertidor D/A de N bits que utiliza red de escalera resistiva de ponderación binaria. 
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y el voltaje de salida vo está dado por 
Vo = ioRy= —V jes D (10.74) 
que es directamente ioed a la palabra digital D, como se desea. | 
Debe observarse que la precisión del DAC depende de modo crítico de (1) la precisión de Ver 


(2) la precisión de los resistores de ponderación binaria y. (3) la perfección de los interruptores. Con 
respecto al tercer punto, debemos resaltar que estos interruptores manejan señales analógicas y por 


lo tanto su perfección es de considerable interés. Mientras que el voltaje de desnivel y el valor finito’ 


en resistencia no son de importancia crítica en un interruptor digital, estos parámetros son de 
inmensa importancia en interruptores analógicos. El uso de los FET para poner en práctica interrup- 
tores analógicos se estudió en el capítulo 5. Del mismo modo, en breve veremos que en una 
aplicación práctica de circuito de un DAC, las corrientes de ponderación binaria son generadas por 
fuentes de corriente. En este caso, el interruptor analógico se puede formar usando el circuito de 
par diferencial, como se mostrará. 

Una desventaja de la red del resistor de ponderación binaria es que, para un gran número de 
bits (N > 4), la dispersión entre las resistencias más grande y más pequeña se hace bastante grande. 
Esto implica dificultades para mantener precisión en los valores del resistor. Existe un esquema más 
conveniente que utiliza una red resistiva denominada escalera R-2R. . 


Escaleras R-2R 


En la figura 10.33 se ilustra el circuito básico de un DAC que utiliza una escalera R-2R. Debido a 
la pequeña dispersión en valores de resistencia, esta red suele preferirse sobre el esquema de 
ponderación binaria estudiado líneas antes, especialmente para N > 4. La operación le la escalera 
R-2R es sencilla. Primero, como se puede ver, empezando de la derecha y trabajando hacia la 
izquierda, que la resistencia a la derecha de cada nodo de escalera, por ejemplo el marcado como 
X, es igual a 2R. Así, la corriente que circula a la derecha, alejándose de cada nodo, es igual a la 


ESA: 


Fig.10.33 Configuración básica de circuito de un DAC que utiliza una a de escalera R-2R. 


i A tierra virtual 


—= de op amp 
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que circula hacia abajo a tierra, y el doble de esa corriente entra en el nodo desde el lado izquierdo. 
Se deduce que i 


h=2hL=4;}=. . .=2 Mp, 


Entonces, como en la red resistiva de ponderación binaria, las corrientes controladas por los 
interruptores son binarias ponderadas. La corriente de salida io, por lo tanto, estará dada por 
Vief 


io= p P 


Realización de un circuito práctico 


En la figura 10.34 se muestra un circuito práctico del DAC que utiliza una escalera R-2R. El circuito 
utiliza unos BJT para generar las corrientes constantes de ponderación binaria /,, J2, . . . , ly, que se 
conmutan entre tierra y tierra virtual de un op amp sumador de salida (que no se muestra). Primero 
demostraremos que las corrientes 7, a la [y son ponderadas binarias en realidad, con 7, correspon- 
diente al bit más significativo (MSB) e Jy correspondiente al bit menos significativo (LSB) del DAC. 

Si comenzamos en los dos transistores de la extrema derecha, Oy y Q, vemos que si están 
igualados, sus corrientes de emisor serán iguales y están denotadas por (Iwa). El transistor Q, está 


A tierra virtual 
del op amp de salida 


to 


-VEE 


Fig.10.34 Construcción de un circuito práctico de un DAC que utiliza una red de escalera R-2R. 
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incluido para obtener una terminación adecuada de la red R-2R. El voltaje entre la línea de base de 


los BJT y el nodo N será 
ln 
Vy = Vaz, + pa (2R) 


donde Vg, es el voltaje entre base y emisor de Oy. Como la corriente que circula por el resistor R 
conectado al nodo N es (210), el voltaje entre el nodo B y el nodo (N — 1) será 


2Iy 41 
"Vya =Vy + (2 e Vas, + TR 


Si se supone, por el momento, que Vzz,_, = Vgz,, vemos que un voltaje de (47„/a)R aparece en paralelo 
con la resistencia 2R en el emisor de Qy-,. Entonces Qy- tendrá una corriente de emisor de (2/y/0:) 
y una corriente de colector de (21), el doble de la corriente en Qy. Los dos transistores tendrán 
iguales caídas de Vr si sus áreas de unión están escaladas en la misma proporción que sus corrientes, 
lo cual usualmente se hace en la práctica. 

Si se continúa en la forma antes citada podemos demostrar que 


= 2, = = 4L = sii = 2]; 


con la suposición de que las áreas de unión entre emisor y base de Q, a Qy están escaladas en forma 
ponderada binaria. 

A continuación consideremos un op amp 4, que, junto con el transistor de referencia Qer, forma 
un circuito de retroalimentación negativa. (Convénzase el lector de que la retroalimentación sea de 
verdad negativa.) Aparece una tierra virtual en el colector de O. forzándolo a conducir una corriente 
de colector Zet = Vef Res independiente de cualesquiera imperfecciones que Q,e pudiera tener. 
Ahora, si Qr y O, se igualan, sus corrientes de colector serán iguales, 


I= Jiet 


Entonces, las corrientes de ponderación binaria están directamente relacionadas con la corriente de 
referencia, independiente de los valores exactos de Vas y a. También obsérvese que el op amp A; 
alimenta las corrientes de base de todos los BJT. 


. Interruptores de corriente 


Cada uno de los interruptores de un polo y doble tiro del circuito convertidor digital a analógico 
(DAC) de la figura 10.34 se puede llevar a la práctica por un circuito como el que se muestra en la 
figura 10.35 para el interruptor S». Aquí, Im denota la corriente que circula en el colector del 
m-ésimo transistor de bits. El circuito es un par diferencial con la base del transistor de referencia 
Qm conectado a un apropiado voltaje de cd Voias, Y la señal digital que representa el m-ésimo bit bm 
aplicada a la base del otro transistor Q,,,. Si el voltaje que representa a b,, es más alto que Vyias en 
unos pocos cientos de milivolts, On, conducirá y Q» no conducirá. La corriente de bit /,, circulará 
por Ons y sobre la línea sumadora de salida. Por otra parte, cuando b,, sea de valor bajo, Qns no 
«conducirá e /,, circula por Q, a tierra. 

El interruptor de corriente de la figura 10.35 es sencillo y ofrece operación de alta velocidad, 
pero es afectado porque parte de la corriente /,, circula por la base de Oms y no aparece en la línea 
sumadora de salida. En la obra de Grebene (1984) se pueden encontrar circuitos más elaborados 
para interruptores de corriente. Del mismo modo, en una tecnología BICMOS, los transistores Os 
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Vbias 


{entrada 
digital) 


Fig. 10.35 Construcción de un circuito de interruptor Sm en el DAC de la figura 10.34. En una tecnologia 
de BiCMOS, Oms Y Qmr se pueden construir con unos MOSFET, evitando así la falta de precisión cansada 
por la corriente de base de los BJT. ` 


Y Qm de par diferencial se puodin sustituir con unos MOSFET, eliminando así el problema de la 
corriente de pee 


Ejercicios 


DI NÓ 


10.34 ¿Cuál es la máxima razón de resistor requerida por un convertidor D/A de 12 bits que utiliza una escalera de 
ponderación binaria? 


me 
w 
E 


Resp. 2048 


10.35 Si la corriente de polarización de entrada de un op amp, utilizado como el sumador de salida de un DAC de 
10 bits, no debe ser mayor que la equivalente a i del bit menos significativo (LSB), ¿cuál es la máxima corriente 
requerida para circular en Ry para un op amp cuya corriente de polarización es de 0.5 A? 


Resp. 2.046 mA 


A A O A NS E A E O E LE E E O T E 


10.11 CIRCUITOS CONVERTIDORES A/D 


Existen varias técnicas de conversión analógica a digital (A/D) que varían en complejidad y 
velocidad de conversión. En lo que sigue, estudiaremos dos esquemas sencillos pero lentos, un 
método complejo (en términos de la cantidad de circuitos requeridos) pero sumamente rápido y, 
por último, un método apropiado en especial para construcción con MOS. 
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+ > - 
Entrada O Comparador. - Contador . Reloi 
analógica diferencial] Contro} | subida/bájada eoJ 
"à subida/bajada 1 
` 2 | Salida 
3 f digital 
N de N bits 


Fig.10.36 Convertidor A/D tipo de retroalimentación simple. 


_ El convertidor tipo de retroalimentación 


En la figura 10.36 se ilustra un convertidor A/D sencillo que utiliza un comparador, un contador de 
subida y bajada y un convertidor D/A. El circuito comparador produce una salida que toma uno 
de dos valores distintos: positivo cuando la señal de entrada de diferencia es positiva, y negativo 
cuando la señal de entrada de diferencia es negativa. Estudiaremos circuitos comparadores en el 
capítulo 12. Un contador de subida y bajada es simplemente un contador que puede contar ya sea 
arriba o abajo dependiendo del nivel binario aplicado a su terminal de control de subida y bajada. 
Como el convertidor analógico a digital (A/D) de la figura 10.36 utiliza un convertidor digital a 
analógico (DAC) en su bucle de retroalimentación, suele recibir el nombre de convertidor A/D tipo 
de retroalimentación. Opera como sigue: con una cuenta 0 en el contador, la salida del convertidor 
D/A, vo, será cero y la salida del comparador será alta, instruyendo al contador para que cuente los 
pulsos de reloj en la dirección hacia arriba. A medida que aumenta la cuenta, la salida del DAC 
sube. El proceso continúa hasta que la salida del DAC llega al nivel de la señal de entrada analógica, 
en cuyo punto el comparador se conmuta y detiene el contador. La salida del contador será entonces 
el equivalente digital del voltaje analógico de entrada. 

La operación del convertidor de la figura 10.36 es lenta si comienza desde cero. Este conver- 
tidor, sin embargo, rastrea cambios incrementales en la señal de entrada con bastante rapidez. 


El convertidor A/D de doble pendiente - 


En la figura 10.37 se ilustra un esquema de conversión A/D de alta resolución muy conocido (12 a 
14 bits) pero lento. Para ver cómo opera, consulte la figura 10.37 y suponga que la señal de entrada 
analógica v4 es negativa. Antes del inicio del ciclo de conversión, el interruptor S se cierra, 
descargando así al condensador C y ajustando v, = 0. El ciclo de conversión comienza con abrir S, 
y conectar la entrada del integrador por medio del interruptor S, a la señal de entrada analógica, 
Como v; es negativo, circulará una corriente 7 = vy/R por R en dirección alejándose del integrador. 
Entonces v, sube linealmente con una pendiente de J/C = v¿/RC, como se indica en la figura 
10.37(b). Simultáneamente, el contador es activado y cuenta los pulsos de un reloj de frecuencia 
fija. Esta fase del proceso de conversión continúa durante un tiempo fijo T,. Termina cuando el 
contador acumula una cuenta fija denotada como ner. Usualmente, para un convertidor de N bits, 


Ki a 
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Mis = 2”. Denotando como Vico el voltaje pico a la salida del integradon podemos escribir con . 
respecto a la figura 10.37(b), 


Vbico _ Ya 


T, RC 


(10.75) 


Al final de esta fase, el contador se restablece a cero. 

La fase II de la conversión se inicia en ż = T, al conectar la entrada del integrador por medio 
del interruptor S, al voltaje positivo de referencia Ve. La corriente queentra en el integrador invierte 
su dirección y es igual a Ver /R. Entonces v, decrece linealmente con una pendiente de (Vs /RC). 
Simultáneamente, el contador es activado y cuenta los pulsos del reloj de frecuencia fija. Cuando 
v; llega a cero volts, el comparador emite una señal de lógica de control para detener el contador. 
Denotada por 7, la duración de la fase IL, podemos escribir, por consulta de la figura 10.37(b), 


Voico n Vef 
T, RC 


(10.76) 


Las ecuaciones (10.75) y (10.76) se pueden combinar para obtener 
T,=T, ES (10.77) 
Vies 


Como la lectura del contador, yes, al final de T, es proporcional ; a fi y la lectura, n, al final de 7, es 
proporcional a 7», tenemos 


n= he ES (10.78) 


Entonces el contenido del contador; n, al final del proceso de conversión es el equivalente digital 
de Us. 

El convertidor de doble pendiente ofrece alta precisión, puesto que su operación es inde- 
pendiente de los valores exactos de R y C. Existen muchos circuitos comerciales del método de 
doble pendiente, algunos de los cuales utilizan tecnología CMOS. 


El convertidor paralelo o de destello 


El esquema más rápido de conversión A/D es la conversión simultánea, paralela o de destello que 
se ilustra en la figura 10.38. Conceptualmente, la conversión de destello es muy sencilla. Utiliza 
comparadores 2" — 1 para comparar el nivel de señal de entrada con cada uno de los posibles niveles 
2” — 1 de cuantificación. Las salidas de los comparadores son procesadas por un bloque de codifi- 
cación lógica para obtener los N bits de la palabra digital de salida. Nótese que se puede obtener 
una conversión completa dentro de un ciclo de reloj. 

Aun cuando la conversión de destello es muy rápida, el precio pagado es una construcción de 
circuito más bien compleja. Se han utilizado con éxito variaciones en la técnica básica en el diseño 
de convertidores de circuitos integrados. 


3 Nótese que n no es una función continua de v4, como pudiera inferirse de la ecuación (10.78), sino que n toma valores 
discretos correspondientes a los niveles cuantificados de va. 
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Entrada 


analógica Comparador 


J 


Comparador 
2 x 


Comparador" 
a. 2N —] g 
| Vra- ae 


Fig.10.38 Conversión A/D en paralelo, simultánea o de destello. 


El convertidor de redistribución de carga 


` La última técnica de conversión de A/D que estudiaremos es particularmente apropiada para 
construcción con CMOS. Como se muestra en la figura 10.39, el circuito utiliza un circuito 
de condensador de ponderación binaria, un comparador de voltaje, interruptores analógicos y 
lógica de control (no se muestra). El circuito que se ilustra es para un convertidor de 5 bits; el 
condensador C7 sirve para terminar la red del condensador, haciendo que la capacitancia total sea 
igual al valor deseado de 2C. 

La operación del convertidor se puede dividir en tres fases distintas, ilustradas en las figuras 
10.39a), (b) y (c). En la fase de muestreo (figura 10.39a) se cierra el interruptor Sp, conectando así la 
placa superior de todos los condensadores a tierra y ajustando vo a cero. Mientras tanto, el interruptor 
S, se conecta al voltaje analógico de entrada v,. Entonces el voltaje v, aparece en paralelo con la 
capacitancia total de 2C, resultando en una carga almacenada de 2Cu,. Así, durante esta fase, se toma 
una muestra de v, y una cantidad proporcional se almacena en la red del condensador. 

Durante la fase de retención (figura 10.39b), el interruptor Sy está abierto y los interruptores 
del S, al Ss, y Sy se accionan al lado de tierra. Entonces la placa superior de la red del condensador 
está en circuito abierto; mientras que sus placas inferiores están a tierra. Como no hay trayectoria 
de descarga, las cargas del condensador deben permanecer constantes, con un total igual a 2Cu4. 
Se deduce que el voltaje en la placa superior debe convertirse en —v4. Finalmente, nótese que durante 
la fase de retención, S, se conecta a V, en preparación para la fase de redistribución de carga. 

A continuación, consideramos la operación durante la fase de redistribución de carga ilustrada en 
la figura 10.39(c). Primero, el interruptor S, se conecta a Vf. El circuito entonces consta de Ves, 
un condensador C en serie y una capacitancia total a tierra de valor C. Este divisor capacitivo causa un 
incremento de voltaje de Ve¢/2 que se presenta en la placa superior. Ahora, si v4 es mayor de V,s/2, el 
voltaje neto en la placa superior permanecerá negativo, lo cual significa que S, se deja en su nueva 
posición a medida que nos movemos al interruptor S,. Si, por otra parte, 1, fuera menor que Var/2, 
entonces el voltaje neto en la placa superior se haría positivo. El comparador detectaría esta situación y 
emitiría una señal a la lógica de control para regresar S, a su posición a tierra y luego avanzar a S». 

A continuación, el interruptor S, se conecta a Ve, que ocasiona que un incremento de voltaje 
de V..,/4 aparezca en la placa superior. Si el voltaje resultante es todavía negativo, S, se deja en su 
nueva posición; de otra forma, $, se regresa a su posición a tierra. Entonces avanzamos al interruptor 
S; y así sucesivamente hasta que todos los interruptores de bit del S, al Ss se hayan tratado. 
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Sa : Y=0 Comparador , 
Lógica 
de control 


o O Vet 


(c) 


Fig.10.39 Convertidor A/D de redistribución de carga, apropiado para construcción de CMOS. (a) Fase 
de muestreo; (b) fase de retención; y (c) fase de redistribución de carga. 
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Ejercicios 
10.36 Considere el convertidor de redistribución de carga de 5 bits de la figura 10.39 con Ver = 4 V. ¿Cuál es el 
incremento de voltaje que aparece en la placa superior cuando 55 se conmuta? ¿Cuál es el voltaje a plena escala de este * 
convertidor? Si v4 = 2.5 V, ¿cuáles interruptores estarán conectadós a V,.s al final de la conversión? 


Resp. i V; 2 V; S1 y S; 


10.37 Exprese el máximo error de cuantificación de un convertidor A/D de N bits en términos de su mínimo bit 
significativo (LSB) y en términos de su entrada analógica Vps a plena escala. 


Resp. +3LSB; Vas/2(2" — 1) 


Se puede ver que durante la fase de redistribución de carga el voltaje en la placa superior se 
reducirá incrementalmente a cero. La conexión de los interruptores de bit en la conclusión de esta 
fase da la palabra digital de salida; un interruptor conectado a tierra indica un valor 0 para el bit. 
correspondiente, mientras que una conexión a Vr indica un 1. La configuración particular de 
interruptor descrita en la figura 10.39(c) es para D = 01101. Obsérvese que al final del proceso 
de conversión, toda la carga se almacena en los condensadores correspondientes a bits 1; los 
condensadores de los bits O se han descargado. 

La precisión de este método de conversión A/D es independiente del valor de capacitancias 
parásitas de la placa inferior de los condensadores a tierra. Esto es porque las placas inferiores están 
conectadas ya sea a tierra o a Vps así, la carga en las capacitancias parásitas no circulará en la red 
del condensador. Del mismo modo, como los voltajes inicial y final en la placa superior son cero, 
el circuito también es insensible a las capacitancias parásitas entre las placas superiores y tierra.* 
La insensibilidad a capacitancias parásitas hace que la técnica de redistribución de carga sea un 
método razonablemente preciso, capaz de poner en práctica convertidores A/D hasta con 10 bits. 
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10.12 EJEMPLO DE SIMULACIÓN DEL SPICE 


El SPICE es una ayuda de gran valor en el diseño de circuitos analógicos complejos. Cuando se 
utiliza debidamente, puede dar más conocimientos sobre la operación y rendimiento de un circuito, 
y puede ayudar al diseñador a mejorar y afinar un diseño. En esta sección, ilustramos el uso del 
SPICE en la simulación de circuitos con op amp por medio de un ejemplo. Otros ejemplos se pueden 
encontrar en la obra de Roberts y Sedra (1997). 


EJEMPLO 10.3: UN OP AMP DE CMOS DE DOS ETAPAS 


El SPICE se utiliza para simular el circuito de op amp de CMOS de dos etapas de la figura 10.23 usando 
las dimensiones del dispositivo dadas en el ejemplo 10.2, donde se presenta un análisis manual del 
circuito. El lector recordará que este análisis manual utilizó modelos sencillos de primer orden para los 


3 El voltaje final se puede desviar desde cero hasta el equivalente analógico del bit menos significativo. Asi, la 
insensibilidad a la capacitancia de la placa superior no es completa. 
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MOSFET. También se hicieron varias suposiciones para simplificación, por ejemplo, despreciar el efecto 
de modulación de la longitud de canal cuando se calcula el punto de operación de cd de cada MOSFET. 
La simulación del SPICE supone construcción en una tecnología de proceso de 5 um y utiliza un modelo 
de MOSFET de 2 niveles cuyos valores de parámetro han sido determinados por el fabricante. Entonces, 
los resultados del SPICE deben dar una evaluación realista del circuito. La comparación de los resultados 
de la simulación con los obtenidos por análisis manual debe indicarnos cuáles de nuestras suposiciones 
para simplificación están justificadas y cuáles producen errores grandes. 

El circuito se vuelve a dibujar en la figura 10.40 con los nodos numerados y con las dimensiones 
del dispositivo indicadas. También se muestra en la figura 10.40 el circuito de fuente de entrada empleado 
para aplicar una señal diferencial y una de modo común. El archivo de entrada del SPICE aparece en la 
lista del apéndice D; incluye los valores de parámetro del modelo del MOSFET utilizado. 

- El primer análisis requiere una exploración de cd del voltaje diferencial de entrada mientras 
que ajusta Ucm a 0 V. El resultado es la curva característica que se ilustra en la figura 10.41. 
Vemos que la región lineal del amplificador se extiende entre los niveles de voltaje de entrada de 
0.9 y +1.2 mV, y que'el voltaje de salida oscila entre 4.40 y +4.54 V. Así, una estimación 


Vop= +SV 


` (150/10) Mg m M(150/10) 
5 


(150/10) 


IREF 
25 uA vo 
(120/8) Ce 
M; Ms(100/10) 
(50/10) 5 
101 
R,= 
Ud rQ UCM 


Fig 11.40 Circuito de op amp de CMOS de dos etapas para la simulación del SPICE del ejemplo 10.3. 
(Nótese que en el ejemplo 10.2 se presenta un análisis manual de este circuito.) También se muestra el circuito 
de fuente de entrada utilizado en la simulación del SPICE. El archivo de entrada del SPICE aparece en el 
apéndice D. 7 
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—— —— > Uy, mV 
-4.0  -30 -20 -10 00 10 20 30 40 


Fig.10.41 Curva característica de transferencia de entrada diferencial a gran señal del circuito op amp de 


CMOS que se muestra en la figura 10.40. El nivel de voltaje de modo común de entrada está ajustado a 0 V. 
(De Roberts y Sedra, 1997.) i 


Vo, V 


Ucm, V 


Fig.10.42 Curva característica de transferencia a gran señal, Uy — Ucm, para el amplificador de la figura 


10.40. El voltaje de desnivel de entrada se invalida al aplicar una señal de entrada diferencial de cd de` 
+220 uV. (De Roberts y Sedra, 1997.) 
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aproximada de la ganancia diferencial es 4257 V/V. También observamos que el amplificador tiene 
un voltaje de desnivel de entrada de —220 „V. 

A continuación, se explora el voltaje de modo común de entrada sobre el intervalo de =5 V a 
+5 V mientras se invalida el voltaje de desnivel, al aplicar un voltaje diferencial de entrada de cd 
de +220 uV. La curva de transferencia vo — Ucu Se traza en la figura 10.42; indica un intervalo de 
- modo común de entrada de -5 V a +3.1 V. . 

Entonces se realiza un análisis de punto de operación de cd, y se calcula la ganancia diferencial 
a pequeña señal usando el comando .TF. Los resultados son como sigue: 


NAME. M1 . M2 M3 a M4 

MODEL pmos_transistor pmos. transistor nmos_transistor nmos.transistor 
ID -1.34E-05 -1.34E-05 1.34E-05 1.34E-05 
VGS —1.88E+00 —1.88E+00 1.46E+00 1.46E+00 
VDS —5.42E+00 -5.43E+00 1.46E+00 1.45E+00 
VBS 3.12E+00 ` 3.12E£+00 0.00E+00 0.00E+00 
VTH -1.51E+00 .=1.51E+00 9.52E-01 9.52E-01 
VDSAT -3.18E-01 *-3.18E-01 2.83E-01 . 2.83E-01 
GM 7.18E-05 7.18E-05 5.35£-05 5.34E-05 
GDS 7.85£-07 7.84E-07 6.05E-07 6.07E-07 
GMB 8.53E-06 8.53E-06 3.88E-05 3.88E-05 
NAME M5 M6 M7 M8 

MODEL pmos_transistor nmos_transistor pmos_transistor pmos..transistor 
ID ` -2.69E-05 2.87E-05 -2.87E-05 -2.50E-05 
VGS —1.58E+00 1.45E+00 —1.58E+00 —1.58E+00 
VDS -3.12E+00 5.01E+00 —~4.99E+00 —1.58E+00 
VBS 0.00E+00 0.00E+00 0.00E+00 0.00E+00 
VTH -9.59E-01' 9.38E-01 —9.54E-01 —9.64E-01 
VDSAT -—4.56E-01 2.87E-01 —-4.61E-01 —-4.51E-01 
GM 8.64E-05 1.14E-04 9.19E-05 8.08E-05 
GDS 1.09E-06 6.85E-07 9.36E-07 1.42E-06 
GMB 2.63E-05 8.17E-05 2.77E-05 2.48E-05 
Ex ES SMALL-SIGNAL CHARACTERISTICS 


V(3)/Vá = 3.60E+03 
INPUT RESISTANCE AT Vd = 1.000E+00 


OUTPUT RESISTANCE AT V(3) = 6.210E+05 


Rogamos encarecidamente al lector compare el punto de operación de cd y los valores de los 
parámetros gm y r. a pequeña señal de los transistores con los correspondientes valores obtenidos 
por análisis manual en el ejemplo 10.2 (y aparecen en lista en la tabla 10.2). El efecto de despreciar 
la modulación de la longitud del canal es obvio, puesto que todas las corrientes de cd son un poco 
mayores que los valores encontrados por análisis manual. También observe que los transistores M, 
y M, (Qı y O, en el ejemplo 10.2) son dañados por el efecto del cuerpo, con el resultado de que sus 
voltajes de umbral son 1.51 V en lugar de 1 V supuesto en el análisis manual. Este es un serio 


inconveniente y lleva a varias discrepancias entre los resultados de la simulación y del análisis ma-' 


nual. También obsérvese que los valores de r, difieren un poco de los supuestos en el análisis manual. 
A pesar de estas diferencias, observamos que la ganancia a pequeña señal calculada por el 
SPICE (3603 V/V) es razonablemente cercana al valor haltado por análisis manual (3125 V/V). 
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Además, si utilizamos los valores a pequeña señal de g„ y ro calculados por el SPICE en nuestras 
fórmulas de ganancia, obtenemos un valor de 3630 V/V, que es muy cercano al calculado por el 
"SPICE. Entonces concluimos que la fórmula es bastante razonable y que el error de ganancia es 
principalmente resultado de los errores en el cálculo de los datos del punto de operación. 
También podemos hacer uso de los resultados precedentes para estimar el intervalo de modo 
común de entrada y la máxima alternancia de voltaje de salida. El límite inferior del intervalo de 
modo común de entrada está determinado por M, saliendo de la región de saturación, que ocurre 
cuando el voltaje en la compuerta de M, cae por debajo del voltaje en su dren (V(7) = —3.54 V) por 
un voltaje de umbral. De los datos del SPICE, el voltaje de umbral de M, es -1.51 V, y entonces el 
límite inferior del intervalo de modo común de entrada debe ser —5.1 V. Esto se correlaciona bien 
con el valor observado de la figura 10.42. La diferencia entre este valor y el calculado en el ejemplo 
10.2 (4.5 V) es un resultado del mayor voltaje de umbral de M.. 
Análogamente, podemos usar los datos de salida del SPICE para estimar el límite superior del 
intervalo de modo común de entrada como +2.5 V; 0.5 V menos que el valor hallado por análisis 
manual, que otra vez es resultado del mayor voltaje de umbral de M,. La discrepancia entre el valor 


de 2.5 V y el valor observado en la figura 10.42 es más dificil de explicar. Quizá es porque en el . 


límite superior del intervalo de modo común, la corriente en Ms es reducida (debido a la modulación 
de la longitud del canal), y entonces las corrientes en M, y M, y sus valores Vgs se reducen de manera 
correspondiente. Este efecto se observaría sólo en la simulación de la figura 10.42 y no en los 
resultados de punto de operación que se enumeran antes. 

Finalmente, los resultados del SPICE se pueden usar para estimar la máxima oscilación de la 
señal de salida como 4.49 a +4.37 V. Estos valores son razonablemente cercanos a los observados 
de la figura 10.41 (y refinados usando la función Probe del PSPICE), que son 4,40 V y +4.54 V, 
y a aquellos que se encontraron por análisis manual en el ejemplo 10.2 (4.5 V a +4,4 V). 

Instamos al lector a realizar otras simulaciones del SPICE para investigar otras medidas de 
rendimiento, como lo es la respuesta en frecuencia y limitaciones de rapidez de respuesta. 


Resumen 


ML El circuito interno del op amp 741 incluye muchas de 
las técnicas de diseño empleadas en circuitos integrados 
analógicos bipolares. 


MW El circuito 741 consta de una etapa diferencial de entra- 
da, una segunda etapa asimétrica de alta ganancia y una 
etapa de salida clase AB. Esta estructura es típica de op amps 
modernos y se conoce como diseño de dos etapas (sin contar 
la etapa de salida). La misma estructura se utiliza en op amps 
de CMOS. i 


WM Para obtener bajo voltaje de desnivel de entrada y de 
corriente y alto factor de rechazo de modo común (CMRR), 
la etapa de entrada del 741 está diseñada para estar perfecta- 
mente balanceada. El CMRR aumenta por la retroalimenta- 
ción de modo común, que también estabiliza el punto de 
operación de cd. 


M Para obtener alta resistencia de entrada y baja corriente 
de polarización de entrada, la etapa de entrada del 741 se 
opera a un nivel de corriente muy bajo. 


M Enel 741, la protección contra cortocircuito a la salida 
se logra al hacer que conduzca un transistor que se lleva la 
mayor parte de la excitación de corriente de base del transis- 
tor de salida. 


MM El uso de compensación de frecuencia de Miller en el 
741 hace posible localizar el polo dominante a una frecuencia 
muy baja, mientras que utiliza una capacitancia compensa- 
dora relativamente pequeña. 


W Los op amps de dos etapas se pueden modelar como un - 


amplificador de transconductancia que alimenta un integra- 
dor ideal con C¿ como condensador integrador. 


aAa 


EE Larapidez de respuesta de un op amp de dos etapas está 
determinada por la corriente de polarización de la primera 
etapa y el condensador de compensación de frecuencia. 


M La mayor parte de los op amps de CMOS están diseña- 

- dos para operar como parte de un circuito de VLSI y, por ello, 
se requiere que exciten sólo pequeñas cargas capacitivas. En 
consecuencia, la mayor parte de ellos no tienen etapa de baja 
resistencia de salida. 


MM En el op amp de CMOS de dos etapas se obtienen. 
ganancias aproximadamente iguales en las dos etapas. 


M La desigualdad de umbral AV, y la baja transconductan- 

cia de la etapa de entrada resultan en un mayor voltaje de 

desnivel de entrada para op amps de CMOS, en comparación 
` con unidades bipolares. 


MM La compensación de Miller se utiliza también en op 
amps de CMOS, pero se requiere un resistor en serie para 
poner la transmisión cero en s = eo o en el eje real negativo. 


W Los op amps de CMOS tienen valores más altos de 
rapidez de respuesta que sus semejantes bipolares con valo- 
res comparables de f. 


M El uso de la configuración cascodo aumenta la ganancia 
de una etapa amplificadora de CMOS en aproximadamente 
dos órdenes de magnitud, haciendo así posible un op amp de 
una sola etapa. 


M El circuito cascodo doblado de la figura 10.27 es una 
conocida construcción de op amps de CMOS. Además de las 
ventajas de la configuración de cascodo, el cascodo doblado 
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ofrece un mayor intervalo de modo común de entrada. El polo 
dominante del op amp de cascodo doblado está determinado por 
la capacitancia total en el nodo de salida, C,. Si se aumenta C; 
mejora el margen de fase a costa de reducir el ancho de banda. 


E El ancho de banda del circuito cascodo doblado se puede 
aumentar si se usan transistores bipolares para los dispositivos 
cascodos, resultando en el circuito BiCMOS de la figura 10.28. 


Æ Los convertidores A/D y D/A constituyen un grupo 
importante de circuitos integrados analógicos. 


E Un convertidor digital a analógico (DAC) consta de: (a) 
un circuito que genera una corriente de referencia, (b) un 
circuito que asigna valores binarios ponderados al valor de 
la corriente de referencia, (c) interruptores que, bajo el con- 
trol de los bits de la palabra digital de entrada, dirigen 
la correcta combinación de corrientes de ponderación binaria 
a un nodo sumador de salida, y (d) un op amp que convierte 
la suma de corriente a un voltaje de salida. El circuito de (b) 
se puede poner en práctica por medio de una escalera resis- 
tiva de ponderación binaria o una escalera R-2R. 


MM Dos construcciones sencillas pero lentas del convertidor 
analógico a digital (ADC) son el convertidor tipo de retro- 
alimentación [figura 10.36] y el convertidor de doble pen- 
diente [figura 10.37]. 


E La construcción ADC más rápida posible es el conver- 
tidor paralelo o de destello [figura 10.38]. 


ME El método de redistribución de carga [figura 10.39] utiliza 
técnicas de condensador conmutado y es particularmente apto 
para la construcción de los ADC en tecnología de CMOS. 
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PROBLEMAS 


Sección 10.1: El circuito op amp 741 


10.1 En el circuito op amp 741 de la figura 10.1, O), O», 
Os y Qs están polarizados a corrientes de colector de 
9.5 pA; Qis está polarizado a una corriente de colector 
de 16.2 A; y Qy está polarizado a una corriente de 
colector de 550 pA. Todos estos dispositivos son del 
tipo “estándar npn”, que tienen Js= 107 A, 8 =200 
y Va = 125 V. Para cada uno de estos transistores 
encuentre V gg, Zm Ye» Fm Fo Y r, (Suponga r, = 10 fr). 
Anote sus resultados en forma de tabla. (Nótese que 
estos valores de parámetro se utilizan en el texto en el 
análisis del circuito 741.) 

D10.2 Para el circuito de polarización (de espejo) que se 
muestra en la figura E10.2 y el resultado verificado en 
el ejercicio correspondiente, encuentre /, para el caso 
en que Ig =3 x 10™ A, Iş =6x 10" Ae Is; = Ip = 
107** A y para el cual se requiere una corriente de 
polarización J; = 154 uA. 

10.3 El transistor Q3 del circuito de la figura 10.1 consiste, 
en efecto, en dos transistores cuyas uniones entre 
emisor y base están conectadas en paralelo y para las 
cuales 54 = 0.25 x 107 A, Isg = 0.75 x 10 A, B= 
50 y V, = 50 V. Para operación a una corriente total 
de emisor de 0.73 mA, encuentre valores para los 
parámetros Veg, Zm, Fe; Fz y ro para los dispositivos A 
yB. 

10.4 En el circuito de la figura 10.1, O, y Q, exhiben 
ruptura a 7 V entre emisor y base, mientras que para 
O; y Q4 esta ruptura se presenta a alrededor de 50 V. 
¿Qué voltaje diferencial de entrada resultaría en la 
ruptura de los transistores de la etapa de entrada? 

D*10.5 En la figura P10.5 se ilustra la versión CMOS del 
. circuito de la figura E10.2. Encuentre la relación entre 
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I e I, en términos de ki, k}, k3 y ka de los cuatro 
transistores, suponiendo que los voltajes de umbral de 
todos los dispositivos son iguales en magnitud. Nóte- 
se que k denota 141C W/L. En el caso de que ky = ka y 
k; = k4 = 16 kı, encuentre el valor requerido de /, para 
obtener una corriente de polarización en Q; y Q4 de 
1.6 mA. 


Sección 10.2: Análisis de CD del 741 


D10.6 Para el circuito 741 estime la corriente de referencia 
de entrada /pgp en caso de que se utilicen fuentes de 


+5 V 
l 
Q; 
Qı |” 
Q: 
Qs 
—5 V 


Fig. P10.5 


+5 V. Encuentre un valor más preciso suponiendo que 
para los dos BJT que aparecen, Iş = 107* A. ¿Qué 
valor de Rs sería necesario para restablecer la misma 
corriente de polarización para fuentes de + 5 V como 
existe para + 15 V en el diseño original? 


D10.7 En la parte de polarización de referencia del circuito 


de la figura 10.1 considere la sustitución del resistor 
Rs por un JFET de canal n debidamente conectado. 
(a) Si el JFET tiene una resistencia infinita de salida 
en estrangulamiento, encuentre su [pss requerida 
para que Ker = 0.73 mA. ; 
(6) ) 
loss = 0.5 mA y Vp = —2 V, encuentre Iger para 
voltajes de alimentación de + 5 V y +15 V. 
¿Cuál es el voltaje mínimo total de alimentación 
debajo del cual /ggf comienza a desviarse rápi- 
damente del valor de diseño? 


*40.8 Enel circuito 741 considere el circuito de retroalimen- 


tación de modo común compuesto por los transistores 
Qi, Qn, Qs, Qas Os, Qo y Qio. Deseamos hallar la 
ganancia de la malla. Esto se puede realizar conve- 
, nientemente al abrir la malla entre la conexión de 
colector común de Q; y Qh, y el transistor Qs conec- 
tado como diodo. Aplique una señal de corriente 
de prueba J, a Qg y encuentre la señal /, de corrien- 


te de retorno en la conexión combinada de colector de 


O, y Q». De esta forma determine la ganancia de la 
malla. Suponga que Qs y Qı actúan como fuentes 
ideales de corriente. Si O; y Ostienen 8 = 50, encuen- 
tre la cantidad de retroalimentación de modo común 
en dB. 


D10.9 Diseñe la fuente de corriente de Widlar de la figura 


-10.2 para generar una corriente /c10=20 pA dado que 
Ines = 0.5 mA. Si para los transistores, ls = 107% A, 
encuentre Vaz, y Vse. Suponga que Pes alta. 


10.10 Considere el análisis de la etapa de entrada del 741 


que se muestra en la figura 10.3. ¿Para qué valor de 
Âp difieren las corrientes en Q, y Q, del valor ideal 
de Ic10/2 en 10%? 


D10.11 Considere el análisis de la etapa de entrada del 741 


que se muestra en la figura 10.3 para la situación 
en que Is = 2155. Para Icio = 19 ¡LA y suponiendo que 
Êr es alta, ¿en qué se convierte /? Vuelva a diseñar la 
fuente de Widlar para restablecer lc, = lc, = 9.5 pA. 


10.12 Para el circuito espejo que se ilustra en la figura 10.4 


con la polarización y valores de componentes dados 
en el texto para el circuito 741, ¿en qué se convierte 
la corriente en Qs si R, se pone en cortocircuito? 


* D10.13 Se requiere rediseñar el circuito de la figura 10.4 


seleccionando un nuevo valor para R; de modo que 
cuando las corrientes de base no se desprecien, las co- 
rrientes de colector de Os, Qs y O, se hagan todas 


Si el JFET tiene un voltaje de Early V4 = 50 V, - 


10.14 
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iguales, suponiendo que la corriente de entrada Ic; = 
9.4 uA. Encuentre el nuevo valor de R; y las tres 
corrientes. Recuerde que 8y = 200. 

Considere el circuito de entrada del op amp 741 de la 
figura 10.1 en las condiciones en que la corriente de 
emisor de Q; es de unos 19 pA. Si la [ de Q; es 150 
y la de Q; es 200, encuentre la corriente de polariza- 
ción de entrada 7 y la corriente de desnivel de entrada 


Jos del Op amp. 


10.15: 


10.16 


10.17 


Para una aplicación en particular, se está considerando 
seleccionar circuitos integrados 741 para corrientes de 
polarización y desnivel limitadas a 40 nA y 4 nA, 
respectivamente. Si se supone que otros aspectos de 
las unidades seleccionadas son normales, ¿qué By 
mínima y qué variación de By están implicadas? 

Un problema de fabricación en un op amp 741 oca- 
siona que la razón de transferencia de corriente del 
circuito espejo que carga la etapa de entrada se haga 
0.9 A/A. Para dispositivos de entrada (O, al Q4) debi- ` 
damente igualados y con ĝ alta y normalmente pola- 
rizados a 9.5 pA, ¿qué voltaje de desnivel de entrada 
resulta? 

La solución al ejercicio 10.4 estuvo basada en la 
suposición de que un BJT cesa en su operación lineal 
tan pronto como su unión entre colector y base se 


„polariza directamente. Si la operación lineal continúa 


D10.18 


D10.19 


D*10.20 


10.21 


hasta para 0.3 V de polarización directa entre colector 
y base, ¿en qué se convierte el intervalo de modo 
común de entrada? 

Considere el diseño de la segunda etapa del 741. ¿Qué 
valor de Ro sería necesario para reducir c16 a9.5 pA? 
Reconsidere la etapa de salida 741 como se muestra 
en la figura 10.5, en que Rio se ajusta para hacer 
lc19 = Icıs- ¿Cuál es el nuevo valor de Rip? ¿Qué 
valores de 1c14 € Iezo resultan? 

Un método altemo para obtener la caída de voltaje 
necesaria para polarizar los transistores de salida es el 
circuito multiplicador de Vgs que se muestra en la 
figura P10.20. Diseñe el circuito para obtener un 
voltaje terminal de 1.113 V (el mismo que en el 
circuito 741). Su diseño debe basarse en la mitad de 
la corriente que circula por R,, y suponga que Is = 
107'* A y 8 =200. ¿Cuál es la resistencia incremental 
entre los dos terminales del circuito multiplicador de 
Vag? 

Para el circuito de la figura 10.1, ¿cuál es la corriente 
total necesaria de las fuentes de alimentación cuando 
el op amp se opere en el modo lineal pero sin carga? 
De aquí estime la disipación de potencia de reposo en 
el circuito. (Sugerencia: Utilice los datos dados en la 
tabla 10.1.) 
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| I = 180 uA 

R2 
Q 

Ri. 
| 180 yA 

Fig. P10.20 


Sección 10.3: Análisis a pequeña señal 
de la etapa de entrada del 741 


10.22 


D10.23 


10.24 


*40.25 


Considere la etapa de entrada del 741 como modelada 
en la figura 10.6, con otros dos transistores npn co- 
nectados como diodos, Qia y Q2a, conectados entre los 
dispositivos presentes npn y pnp, uno por lado. Con- 
vénzase el lector de que los dispositivos adicionales 
estarán polarizados cada uno a la misma corriente que 
O, a Qa, es decir, con 9.5 pA. ¿En qué se convierte 
Ria? ¿En qué se convierte G,,1? ¿Cuál es ahora el valor 
de Ra? ¿Cuál es la resistencia de salida de la primera 
etapa, Roi? ¿Cuál es la nueva ganancia de voltaje a 
circuito abierto, Gmi Roi? Compare estos valores con 
los originales. 
¿Qué cambio relativamente sencillo se puede hacer a 
la carga de espejo de la etapa 1 para aumentar su re- 
sistencia de salida, en un factor de dos por ejemplo? 
Repita el ejercicio 10.6 con R; = R, cambiado por 
resistores de 2 kQ. 
En el ejemplo 10.1 investigamos el efecto de una 
desigualdad entre R, y R del voltaje de desnivel de 
entrada del op amp. A la inversa, R, y R} pueden ser 
deliberadamente desigualados (usando el circuito que 
se muestra en la figura P10.25, por ejemplo) para 
compensar el voltaje de desnivel de entrada del op 
amp. 

(a) Demuestre que un voltaje de desnivel de entrada 
Vos se puede compensar (es decir, reducirse a 
cero) si se crea una desigualdad relativa AR/R 
entre Ri y Ra, 


AR_VYos 1+r¿R 
R  2V71-Vos/2V7 


—Vez 


Fig. P10.25 


10.26 


10.27 


10.28 


*10.29 


donde r, es la resistencia de emisor de cada uno 
de los transistores de O, a Os, y R es el valor 
nominal de R, y R2. (Sugerencia: Utilice la ecua- 
ción 10.10) 

Encuentre AR/R para recortar un desnivel de 
5 mV acero. 

¿Cuál es el máximo voltaje de desnivel que se 
puede recortar de esta forma (correspondiente a 
R, completamente recortado)? 

Por una imperfección de procesamiento, la 8 de Q4 de 
la figura 10.1 se reduce a 25, mientras que la 8 de Q3 
permanece a su valor regular de 50. Encuentre el 
voltaje de desnivel de entrada que introduce esta 
desigualdad. (Sugerencia: Siga el procedimiento ge- 
neral señalado en el ejemplo 10.1.) 

Considere el circuito de la figura 10.1 modificado para 
incluir resistores R en serie con los emisores de cada 
uno de Qs y Oo. ¿En qué se convierte la resistencia que 
ve hacia el colector de Qy, Roo? ¿Para qué valor de R 
se hace igual a Rojo? Para este caso, ¿en qué se 
convierte R, de la fuente en el nodo Y? 

Consulte la figura E10.7 y sea R, = R. Si Q; y Q4 
tienen una desigualdad de 8 de modo que para Q; la 
ganancia de corriente es Sp y para Q, la ganancia 
de corriente es k8p, encuentre lo Y Gmem. Para Ro = 
2.43 MQ, p = 20, 0.5 < k < 2, G», (diferencial) 


(b) 
(c) 


= 1/5.26 KQ, encuentre el factor de rechazo de modo ` 


común (CMRR) del peor caso = Gm/Gmem (en dB) 
que resulte. Suponga que todo lo demás es ideal. 
¿Cuál es el efecto en la ganancia diferencial del op 
amp 741 de poner en cortocircuito uno, o el otro, O 
ambos, R, y R de la figura 10.1? (Consulte la figura 
10.7.) Para mayor sencillez, suponga que 8 = v. 
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D10.34 Considere una altemativa a la presente etapa de salida 
del 741en que Q; no se utiliza, es decir, en la que su 
base y emisor estén unidos. Vuelva a evaluar la refle- 
xión de R, = 2 KQ al colector de Q,7. ¿En qué se 
convierte A2? 

10.35 Considere el circuito limitador de corriente positiva 
en el que intervienen Q134, Qis y Re. Encuentre la 

O, corriente en Rs a la cual la corriente de colector de Q45 

es igual a la corriente disponible de O; (180 A) 

, * menos la corriente de base de Q4. (El lector necesita 
hacer un par de iteraciones.) : 

| ed . *10.36 Considere el limite de disipación de corriente del 741 en 

que intervienen R3, Q21, Q24, Ri y Qz. ¿Para qué corrien- 

l te que pasa por R; es la corriente en Q» igual a la máxima 

Fig. P10.30 corriente disponible de la etapa de entrada, que es la co- 

rriente en Qg? ¿Qué sencillo cambio haría el lector para 

reducir este límite de corriente a 10 mA? 


0 


*10.30 En la figura P10.30 se ilustra el semicircuito equivalente 
de modo común de la etapa de entrada del 741. Aquí R, Sección 10.6: Ganancia y respuesta 
es la resistencia vista mirando a la izquierda del nodo Y en frecuencia del 741 
en la figura 10.1; su valor es aproximadamente 2.4 MO. 
Los transistores Q, y Q; operan a una corriente de pola- 
rización de 9.5 pA. Encuentre la resistencia de entrada 
del semicircuito de modo común usando By = 200, 8p = 
50, r, = 10Br,, y V¿= 125 V para transistores npn y 50 V 
para pnp. Para hallar la resistencia de entrada de modo 
común del 741 nótese que tiene retroalimentación de 
modo común que aumenta la resistencia de entrada 
de modo común. La ganancia de circuito es aproxima- 40.38 
damente igual a 8p. Encuentre el valor de Rige. 


10.37 Utilizando los datos contenidos en la ecuación (10.28) 
(solos) para la ganancia total del 741 con una carga de 
2 KQ, y comprendiendo la importancia del factor 0.97 
en la relación con la carga, calcule la ganancia de 
voltaje a circuito abierto, la resistencia de salida y la 
ganancia con una carga de 200 (2. ¿Cuál es el máximo 
voltaje de salida disponible para esta carga? 

Un op amp 741 tiene un margen de fase de 80°. Si el 
exceso de desfasamiento se debe a un segundo polo 
individual, ¿cuál es la frecuencia de este polo? 

Un op amp 741 tiene un margen de fase de 80”. Si el 
op amp tiene segundo y tercer polos casi coincidentes, 
¿cuál es la frecuencia de éstos? 

10.31 Considere una variación en el diseño de la segunda  D40.40 Para un 741 modificado cuyo segundo polo está en 


Sección 10.4: Análisis a pequeña señal 10.39 
de la segunda etapa del 741 


etapa del 741'en que Rẹ = 50 Q. ¿Qué Ra y Gm 5 MHz, ¿cuál frecuencia de polo dominante es nece- 
corresponden? sario para un margen de fase de 85° con una ganancia 
10.32 En el análisis de la segunda etapa del 741, nótese que de malla cerrada de 100? Si se supone que C¿ continúa 
Roz es afectada más por el bajo valor de Ro13g. Consi- controlando el polo dominante, ¿qué valor de Ce sería 

dere el efecto de conectar resistores apropiados en los necesario? 
emisores de Q12, Qis4 y Qisg en este valor. ¿Qué 410.41 Un op amp internamente compensado, que tiene una 
resistor en el emisor de Q,3g se requeriría para hacer fde 5 MHz y ganancia de cd de 10%, utiliza compen- 
Roize igual a Roy y por lo tanto Roz de la mitad del sación de Miller alrededor de una etapa amplificadora 
valor? ¿Qué resistores en cada uno de los otros emi- inversora con una ganancia de —1000. Si existe espa- 
sores serían necesarios? cio para un condensador de 50 pF cuando mucho, 
¿Cuál nivel de resistencia debe alcanzarse a la entrada 
Sección 10.5: Análisis de la etapa de salida del amplificador Miller para que la compensación sea 

del 741 * posible? 

10.42 Considere el modelo integrador de op amp que se 
10.33 Para un 741 que utilice fuentes de + 5 V, |Vgg] = 0.6 V muestra en la figura 10.20. Para Gn = 10 mA/V, Ce = 
y | c£sa]= 0.2 V, encuentre los límites de voltaje de 50 pF, y una resistencia de 10° Q en derivación a Cc, 


salida que aplican. dibuje y aplique leyendas a un diagrama de Bode para 
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la magnitud de la ganancia de circuito abierto. Si Grn 
está relacionado con la corriente de polarización de la 
primera etapa por medio de la ecuación (10.40), en- 
cuentre la rapidez de respuesta de este op amp. 


10.43 Para un amplificador con una rapidez de respuesta de 


10 V/us, ¿cuál es el ancho de banda a plena potencia 
para salidas de +10 V? ¿Cuál ancho de banda de 
ganancia unitaria, w,, espera el lector si la topología 
fuera similar a la del 741? 


D710. 44 En la figura P10.44 se ilustra un cirċuito apropiado 


para aplicaciones de op amp. Para todos los transisto- 

res, O = 100, Vgg = 0.7 V y ro =œ. 

(a) Para entradas a tierra y salida mantenida a 0 V 

(por retroalimentación negativa), encuentre las 

corrientes de emisor de todos los transistores. 

Calcule la ganancia del amplificador con una 

carga de 10 kQ. 

(c) Con carga como en (b), calcule el valor del 
condensador C requerido para una frecuencia de 
3 dB'de 1 kHz. 


(b) 


Sección 10.7: Op amps de CMOS 


D*10.45 En un diseño particular del op amp de CMOS de la 


figura 10.23, el diseñador desea investigar los efectos 
de aumentar la razón W/L de Q, y O, en un factor de 


+10 V 


10.46 


4. Si se supone que todos los otros parámetros perma- 

necen sin cambio: 

(a) Encuentre el cambio resultante en (| Vgs! —|V) y 
en Em de Qı y Q 

(b) ¿Qué cambio resulta en la ganancia de voltaje 
de la etapa de entrada? ¿Y en la ganancia total de 
voltaje? 

(c) ¿Cuál es el efecto en el voltaje de desnivel de en- 
trada? (El lector puede consultar la sección 6.7.) 

(d) Si f, se mantiene sin cambio (de modo que el 
margen de fase no decrece), ¿cómo debe cambiar 
Cc? ¿Cuál es el cambio correspondiente en la 
rapidez de cambio del amplificador? * ` 

Considere el amplificador de la figura 10.23, cuyos 


. parámetros están especificados en el ejemplo 10.2. 


"10.47 


` Si un error de manufactura resulta en que la razón 


WIL de O, es 180/10, encuentre la corriente que Q; - 
conducirá ahora. Así, encuentre el voltaje de desnivel 
sistemático que aparecerá a la salida. (Utilice los 
resultados del ejemplo 10.2.) Si se supone que la 
ganancia de circuito abierto permanecerá aproxima- 
damente sin cambio a partir del valor hallado en el 
ejemplo 10.2, encuentre el valor correspondiente de 
voltaje de desnivel de entrada. 

Considere la etapa de entrada del op amp de CMOS 
de la figura 10.23 con ambas, entradas a tierra. Supon- 
ga que los dos lados de la etapa de entrada están 


—10 V 


Fig. P10.44 


10.48 


D10.49 


D10.50 


D*10.51 


perfectamente igualados, excepto que los voltajes de 
umbral de O, y Q, muestran una desigualdad AV, 
Demuestre que una corriente gm3 AV, aparece a la 
salida de la primera etapa. ¿Cuál es el correspondiente 
voltaje de desnivel de entrada? Evalúe este voltaje de 
desnivel para el circuito especificado en el ejemplo 
10.2 para AV, = 2 mV. (Utilice los resultados del 
ejemplo 10.2.) 


¿Cuál es la resistencia de salida a malla abierta del 


amplificador de la figura 10.23, cuyos parámetros 

están especificados en el ejemplo 10.2? Para retroali- 

mentación de ganancia unitaria, ¿en qué se convierte 

Ra? (Utilice los resultados del ejemplo 10.2.) 

Para el amplificador analizado en el ejemplo 10.2: 

(a) Encuentre el valor de Cc para obtener f, = 0.5 
MAz. 

(b) Para R= 1/G,,2, ¿cuál es la máxima capacitancia 
C, de carga permitida para la cual se obtiene un 
margen de fase de por lo menos 45% 

Serequiere diseñarla red de compensación de frecuencia 
para el amplificador de la figura 10.23, cuyos parámetros 
están especificados en el ejemplo 10.2. La transmisión 
cero debe ponerse a frecuencia infinita y el amplificador 
debe tener 80? de margen de fase cuando la capacitancia 
total a la salida sea 10 pF. ¿Cuáles son los valores 
requeridos de Ce y R? ¿Cuáles son los valores resultan- 
tes de f y la rapidez de respuesta (SR)? 

Rediseñe la red de compensación del problema 10.50, 

esta vez poniendo el cero de transmisión sobre el eje 


Vop = +5 V 


10.52 


**40.53 


895 


PROBLEMAS 881 


real negativo. En esta forma se introduce una fase 
positiva que aumenta el margen de fase. Diseñe la red 
de modo que f, = 1 MHz y el margen de fase sea 80° 
con una capacitancia total a la salida de 10 pF. En- 
cuentre Cc y R y la resultante rapidez de respuesta 
suponiendo que Cz y Ce son mucho mayores que C1. 
Se encuentra que un amplificador de CMOS de dos 
etapas semejante al de la figura 10.23 tiene una rapidez 
de respuesta de 5 V/us y f; = 2 MHz. Si la corriente de 
polarización de la primera etapa (21) es 50 uA, ¿qué 
valor de Cc debe usarse? Si se usan dispositivos con 
umbral de 1 V, ¿qué voltaje de polarización de compuerta 
a fuente se útiliza en la etapa de entrada? ¿Qué razón W/L 
aplica para los dispositivos de etapa de entrada para un 
proceso para el cual 4, Car =20 A/V”? 

Considere un amplificador de CMOS que es comple- 
mentario al de la figura 10.23, en que cada dispositivo 
es sustituido por su complemento del mismo tamaño 
con las fuentes invertidas. Utilice las condiciones 
generales como se especifica en el ejemplo 10.2. Para 
todos los dispositivos, evalúe lp, gm y Fo. Encuentre 
A, Án la ganancia de cd de malla abierta, el intervalo 
de modo común de entrada y el intervalo de voltaje de 
salida. Desprecie el efecto de V, sobre las corrientes 
de polarización. . 


Sección 10.8: Configuraciones alternativas para 
op amps de CMOS y BiCMOS 


D**10.54 


Considere la etapa de entrada de cascodo de la figura 
10.26. Sea 2/= 25 yA, Hp Cor =10 A/V? [V)=1V 
y WIL para Q;, O», Qies Qz: = 120/8. ¿Cuánto debe 
ajustarse Vas» abajo del voltaje en la conexión de 
fuente común de OQ, y Qz, de modo que Qi, Q2, Qic 
y Qac estén operando en la frontera de la región de 
saturación? En la figura P10.54 se ilustra un arreglo 
que por lo general se utiliza para generar Vpzas? al 
crear una diferencia constante de voltaje entre las 
fuentes de Q, y Qz y las compuertas de Qic y Qzc- Si 
Ins se selecciona para ser de 5 pA, encuentre la 
requerida razón W/L para Qg. Del mismo modo, si W/L 
para Os es 150/10, ¿cuál debe ser Vgiası? Ahora dibuje 
el circuito completo y calcule Vgs para cada uno de 
Os, Qsc, Os y Qac suponiendo que HaCor =20 LA/V?, 
WIL para cada uno de Qsc y Q4 = 60/8. Encuentre el 
intervalo de modo común de entrada. 

Trace el circuito que es complementario al de la figura 
10.26, es decir, uno que utilice un par diferencial de 
entrada de canal n. 

Encuentre la resistencia de salida y la ganancia de 
voltaje de cd a malla abierta del amplificador cas- 
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codo doblado de la figura 10.27, cuyos parámetros 
están especificados en el ejercicio 10.30. Suponga 
¡Vg| = 25 V para todos los dispositivos. 

Diseñe el circuito de cascodo doblado de la figura 
10.27 para obtener una ganancia de voltaje de cd a 
malla abierta de 10 000 V/V y un ancho de banda de 
ganancia unitaria de 1 MHz cuando la capacitancia 
total a la salida sea de 10 pF. Diseñe para Ig = 21, 
(WIL); = (Wi¡Dac = _WI/D)»c. Especifique los valores 
requeridos de / y (W/L),. Sea p Cox = 24 Cox = 
20 A/V? y Va] = 25 V. (Sugerencia: Utilice la ecua- 
ción 10.67.) ; 

Se requiere diseñar el circuito op amp de CMOS de 
cascodo doblado de la figura 10.27. La capacitancia 
de carga C; (incluyendo todas las parásitas) es 10 pF. 
La capacitancia total a la entrada de cada uno de los 
transistores de compuerta común Oc y Qzc es Cp = 
1 pF. Diseñe para corrientes de polarización 2I = Ig = 
100 A y (WIL) ¡0 = (WlLhe = 10/10. Para obtener un 
margen de fase suficiente, el diseño debe asegurar que 
J. £ fp/3, donde fp es la frecuencia del polo no domi- 
nante debida a Cp. Especifique las razones requeridas 
WIL para los transistores de entrada, para obtener la f; 
máxima posible. ¿Cuál es el valor de f, obtenido? 
Suponga que 4, Cor =2 Hp Cor = 20 pAJv?. 

Un amplificador de BiCMOS de cascodo doblado que 
tiene la topología de la figura 10.28 está diseñado para 
operar a altas frecuencias. Las corrientes de polariza- 
ción son 27 = Ig = 400 uA, y la razón W/L para los 
transistores de la etapa de entrada es 300/10. Encuen- 
tre f, para una capacitancia de carga C, (incluyendo 
todas las parásitas del nodo de salida) de 2 pF. Para 
mantener un margen aceptable de fase, el polo parásito 
creado a la entrada de los transistores cascodos Oc y 
Qc debe estar por lo menos a una frecuencia tres 
veces más alta que f. ¿Cuál es la máxima capacitan- 
cia parásita Cp que se puede tolerar? Suponga que 


lp Cox = 10 A/V’. 


Sección 10.9: Convertidores de datos; 
introducción 


10.60 


Una señal analógica, en el intervalo de 0 a +10 V, debe 
digitalizarse con un error de cuantificación menor a 
1% a plena escala. ¿Cuál es el número de bits necesa- 
rios? ¿Cuál es la resolución de la conversión? Si el 
intervalo debe extenderse a +10 V con el mismo 
requisito, ¿cuál es el número de bits necesarios? Para 
una ampliación a un intervalo de 0 a +15 V, ¿cuántos 
bits se necesitan para obtener la misma resolución? 
¿Cuál es la correspondiente resolución y error de 
cuantificación? 


*40.61 


Considere la figura 10.31. En la salida de escalera del 
circuito de muestreo y retención dibuje la salida de un 
sencillo circuito RC de pasabajos con una constante 
de tiempo que sea (a) un tercio del intervalo de mues- 
treo; (b) igual al intervalo de muestreo. 


Sección 10.10: Circuitos convertidores D/A 


*40.62 


10.63 


10.64 


D*10.65 


Considere el circuito convertidor digital a analógico 
(DAC) de la figura 10.32 para los casos N=2, 4 y 8. 
¿Cuál es la tolerancia, expresada como t x%, a la cual 
los resistores deben seleccionarse para limitar el re- 
sultante error de salida al equivalente de + + del bit 
menos significativo (LSB)? ; 

Los BJT del circuito de la figura P10.63 tienen sus 
áreas de unión entre base y emisor escaladas en las 
razones indicadas. Encuentre /, a J}, en términos de /. 


Un problema encontrado en el circuito DAC de la 
figura 10.34 es la gran dispersión en las áreas de unión 
entre emisor y base de transistores, que es necesaria 
cuando N es grande. Como configuración alternativa 
considere usar el circuito de la figura 10.34 para 4 bits 
únicamente. Entonces, alimente la corriente en el 
colector del transistor terminador Q, al circuito de la 
figura P10.63 (en lugar de la fuente de corriente 1), 
produciendo así corrientes para 4 bits más. En esta 
forma, un DAC de 8 bits se puede construir con una 
máxima dispersión en áreas de 8. ¿Cuál es el área total 
de emisores necesaria en términos del dispositivo más 
pequeño? Contraste esto con el circuito usual de 8 bits. 
Dé el circuito completo del convertidor así obtenido. 
El circuito de la figura 10.32 se puede usar para 
multiplicar una “señal analógica por una digital al 


Fig. P10.63 


10.66 


alimentar la señal analógica al terminal Ve. En este 
caso el convertidor D/A se denomina DAC multipli- 
cador o MDAC. Dada una señal de onda senoidal de 
entrada de 0.1 sen wt volts, utilice el circuito de la 
figura 10.32 junto con un op amp adicional para 
obtener vo = 10D sen wt donde D es la palabra digital 
dada por la ecuación (10.72) y N = 4. ¿Cuántas am- 


. plitudes discretas de onda senoidal existen a la salida? 


¿Cuál es la más pequeña? ¿Cuál es la más grande? ¿A 
qué entrada digital corresponde una salida de 10 V 
pico a pico? 

¿Cuál es la resistencia de entrada vista por V;¿f en el 
circuito de la figura 10.33? 


" Sección 10.11: Circuitos convertidores A/D 


10.67 


Un circuito convertidor analógico a digital (ADC) de 
12 bits del tipo que se ilustra en la figura 10.36 utiliza 
un pulso de reloj de 1 MHz y tiene Vir = 10 V. Su 


10.68 
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voltaje de entrada analógica está entre 0 y —10 V. El 
intervalo fijo T, es el tiempo tomado para que el 
contador acumule una cuenta de 2”. ¿Cuál es el tiempo 
necesario para convertir un voltaje de entrada igual al 
valor a plena escala? Si el voltaje pico alcanzado a la 
salida del integrador es de 10 V, ¿cuál es la constante 
de tiempo del integrador? Si por envejecimiento R 
aumenta 2% y C disminuye 1%, ¿cuál será Vpico? 
¿Cambia la precisión de la conversión? 

El diseño de un ADC de destello de 4 bits, como se 
muestra en la figura 10.38, se está considerando. . 
¿Cuántos comparadores se requieren? Para una señal 
de entrada entre 0 y +10 V, ¿cuáles son los voltajes de 
referencia necesarios? Demuestre cómo se generan 
usando una referencia de 10 V y varios resistores de 
1 KQ (¿cuántos?). Si una comparación es posible en 
50 ns y la lógica relativa requiere 35 ns, ¿cuál es la 
máxima rapidez de conversión posible? Indique el 
código digital que el lector espera a la salida de 
los comparadores y a la salida de la lógica para una 
entrada de (a) 0 V, (b) +5.1 V, y (c) +10 V. 
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INTRODUCCIÓN 


En este capítulo estudiamos el diseño de un importante elemento de desarrollo de sistemas de 
comunicaciones e instrumentación: el filtro electrónico. El diseño de filtros es una de las pocas 
ramas de la ingeniería para las cuales existe toda una teoría de diseño, que se inicia desde la 
especificación y termina con la construcción de un circuito. Un estudio detallado del diseño de 
filtros requiere todo un libro, y existen estos libros, pero, en el limitado espacio del que aquí 
disponemos, nos concentraremos en una selección de temas que son una introducción a este campo 
y en un útil conjunto de circuitos de filtros y métodos de diseño. 

La tecnología más antigua para construir filtros hace uso de inductores y condensadores, y los 
circuitos resultantes se denominan filtros LC pasivos. Estos filtros funcionan bien a altas frecuen- 
cias, pero, en aplicaciones de bajas frecuencias (cd a 100 kHz), los inductores necesarios son de 
gran capacidad y fisicamente voluminosos, además de que sus características están lejos de ser 
ideales. Es imposible fabricar estos inductores en forma monolítica y son incompatibles con 
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cualquiera de las modernas técnicas para ensamblar sistemas electrónicos. Por lo tanto, ha habido 
considerable interés para hallar construcciones de filtros que no requieran inductores. De los 
diversos tipos de filtros sin inductor, estudiaremos los filtros RC activos y los filtros de 
condensador conmutado. 

Los filtros RC activos utilizan op amps junto con resistores y condensadores que se fbrican 
usando tecnología discreta, película gruesa híbrida o película delgada híbrida. No obstante, para 
grandes volúmenes de producción, estas tecnologías no rinden las economías alcanzadas por la 
fabricación monolítica. En la actualidad, el método más viable para construir filtros monolíticos. 

. totalmente integrados es la técnica del condensador conmutado. 

El último tema estudiado en este capítulo es el amplificador sintonizado, que es común utilizar 

en el diseño de receptores de radio y de TV. Aun cuando los amplificadores sintonizados son en 


realidad filtros de banda pasante, se estudian por RRP porque su diseño se basa en técnicas algo 
diferentes. 


11.1 TRANSMISIÓN DE FILTRO, TIPOS Y ESPECIFICACIÓN 


Los filtros que estamos por estudiar son circuitos lineales que se pueden representar con la red 
general de dos puertos que se muestra en la figura 11.1. La función de transferencia de filtro 7(s) 
es la razón entre el voltaje de salida V,(s) y el voltaje de entrada V(s), 


Vas) 
Vs) 


La transmisión de filtro (transmisión sin atenuación por filtrado) se encuentra al evaluar 7(s) para 
frecuencias físicas, s = jw, y se puede expresar en términos de su magnitud y fase como 


T(s) == (11.1) 


TGjw) = [TUW e/4 (11.2) 
Es frecuente que la magnitud de transmisión se exprese en decibeles en términos de la función de 
ganancia 
G(w) = 20 log|TGw), dB ' (11.3) 
o bien, alternativamente, en términos de la función de atenuación 
l A(w) = -20 logiT(jw)|, dB (11.4) 


Un filtro da forma al espectro de frecuencia de la señal de entrada, |V(w)|, según la magnitud 
de la función de transferencia |7(¡w)|, evitando así una salida V,(jw) con un espectro 


MIGO = TG) Ijo) (11.5) 


Del mismo modo, las curvas características de la señal se modifican a medida que pasa por el filtro 
según la función de fase del filtro p(w). 


Fig. 11.1 Los filtros estudiados 
en este capítulo son circuitos linea- 
V,(5) les representados por la red general 
de dos puertos que se muestra. La 
función de transferencia de filtro es 


Ks) = VASNIVAS). 


Circuito de filtro 
T(s) 
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Estamos interesados especificamente aquí en filtros que realizan una función de selección de 


. frecuencia: pasan señales cuyo espectro de frecuencia está dentro de una banda especificada, y 


|T] 


detienen señales cuyo espectro de frecuencia cae fuera de esta banda. Estos filtros tienen idealmente 
una banda (o bandas) de frecuencia sobre las cuales la magnitud de transmisión es unitaria (la banda 
pasante del filtro) y una banda (o bandas) de frecuencia sobre las cuales la magnitud de transmisión 
es cero (la banda suprimida del filtro). En la figura 11.2 se describen las curvas características 
ideales de los cuatro tipos principales de filtros: de paso bajo (LP) en la figura 11.2(a), de paso alto 
(AP) en la figura 11.2(b), la banda pasante (BP) en la figura 11.2(c), y eliminador (BS) o de 
supresión de banda en la figura 11.2(d). Estas curvas características idealizadas, por virtud de sus 
bordes verticales, se conocen como respuestas del tipo de pared de ladrillo. * 


Especificación de filtro 


El proceso de diseño de un filtro empieza con que el usuario del filtro especifique las curvas 
características de transmisión requeridas del filtro. Esta especificación no puede ser de la forma que 
se muestra en la figura 11.2 porque los circuitos físicos no pueden realizar estas curvas idealizadas. 
En la figura 11.3 se ilustran especificaciones realistas para las curvas de transmisión de un filtro de 
paso bajo. Observemos que como un circuito físico no puede dar transmisión constante a todas las 
frecuencias de banda pasante, las especificaciones toman en cuenta la desviación de la transmisión 
de banda pasante desde el ideal de O dB, pero pone una cota superior, Amix (dB), en esta desviación. 


Banda —> 
pasante* 


Banda E Banda —> — 
suprimida suprimida pasante 


w, K2 . 
P wp w 


(a) Paso bajo (LP) (b) Paso alto (HP) 


Banda — — 
suprimida superior 


Banda —> 
suprimida inferior 


Banda — — 
suprimida superior 


Banda 
suprimida 


pasante 
01 1075] w ws 072 w 
(c) Banda pasante (BP) (d) Banda suprimida (BS) 


Fig. 11.2 Curvas caracteristicas de transmisión ideales de los cuatros tipos principales de filtros: (a) de 
paso bajo (LP); (b) de paso alto (HP), (c) de banda pasante (BP), y (d) de banda suprimida (BS). 
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: Banda : —=— 
+ suprimida 


Op “s| | 2 
De we 


Fig. 11.3 Especificación de las curvas características de transmisión de un filtro de paso bajo. También se 
muestra la respuesta en magnitud de un filtro que apenas satisface las especificaciones. 


Dependiendo de la aplicación, Amix oscila típicamente de 0.05 a 3 dB. Del mismo modo, como un 
circuito físico no puede dar transmisión cero a todas las frecuencias de banda suprimida, las 
especificaciones de la figura 11.3 toman en cuenta alguna transmisión sobre la banda suprimida, 
pero las especificaciones requieren que las señales de banda suprimida sean atenuadas en cuando 
menos Amin (dB) con respecto a las señales de la banda pasante. Dependiendo de la aplicación del 
filtro, Amin puede variar de 20 a 100 dB. 

Como la transmisión de un circuito físico no puede cambiar abruptamente en el borde de la 
banda pasante, las especificaciones de la figura 11.3 dan una banda de frecuencias sobre las cuales 
la atenuación aumenta de cerca de 0 dB a Amin. La banda de transición se extiende desde el borde 
_ de la banda pasante w, al borde de la banda suprimida: ws. La razón w,/wp suele utilizarse como 
medida de la precisión de la respuesta del filtro de paso bajo y recibe el nombre de factor de 
selectividad. Finalmente, observemos que por comodidad la transmisión de banda pasante se 
especifica que es de O dB. Al filtro final, sin embargo, se le puede dar una ganancia de banda pasante, 
si se desea, sin cambiar sus curvas características de selectividad. 

Para resumir, la transmisión de un filtro de paso bajo se especifica por cuatro parámetros: 


-1. el borde de banda pasante, wp; 
2. la máxima variación permitida en transmisión de banda pasante, Amix; 
3. el borde de banda suprimida, ws; y 
4. la atenuación mínima de banda suprimida requerida, Amin- 
Cuanto más estrechas sean las especificaciones de un filtro, es decir, menor Amix, Más alta Ain, Y/O 
una razón de selectividad w/w, más cerca de la unidad, la respuesta del filtro resultante será 


más cercana a la ideal. El circuito resultante, empero, debe ser de orden más alto y por lo tanto más 
complejo y costoso. i 
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Además de especificar la magnitud de transmisión, hay aplicaciones en las que la respuesta del 
filtro en fase también es de interés. El problema del diseño de un filtro, sin embargo, es conside- 
rablemente complicado cuando se especifican magnitud y fase. 

Una vez que se haya tomado la decisión sobre las especificaciones del filtro, el siguiente paso 
en el diseño es hállar una función de transferencia cuya magnitud satisfaga las especificaciones. 
Para satisfacer esta especificación, la curva de respuesta en magnitud debe encontrarse en el área 
no sombreada de la figura 11.3. La curva que se muestra en la figura es para un filtro que apenas 
satisface especificaciones. Observe que, para este filtro en particular, la respuesta en magnitud hace 
rizos en toda la banda pasante con los picos de rizo siendo todos iguales. Como el rizo del pico es 
igual a Amix, Se acostumbra dar a Amix el nombre de rizo de banda pasante y a w, el de ancho de 
banda de rizo. La respuesta del rizo en particular mostró rizos también en la banda suprimida, otra 
vez con los picos de rizo todos iguales y de un valor tal que la atenuación mínima de banda suprimida 
“alcanzada es igual al valor especificado, Amin. Entonces se dice que esta respuesta en particular es 
de igual rizo tanto en la banda pasante como en la banda suprimida. 

El proceso de obtener una función de transferencia que satisfaga especificaciones dadas se 
conoce como aproximación de filtro. Esta aproximación de filtro suele realizarse mediante el uso 
de programas de cómputo (Snelgrove, 1982; Ouslis y Sedra, 1995) o de tablas de diseño de filtros 
(Zverev, 1967). En casos sencillos, una aproximación de filtro se puede realizar usando expresiones 
de forma cerrada, como se verá en la sección 11.3. 

Finalmente, la figura 11.4 muestra especificaciones de transmisión para un filtro de banda 
pasante y la respuesta de un filtro que satisface estas especificaciones. Para este ejemplo hemos 
escogido una función de aproximación que no hace rizo en la banda pasante sino que, más bien, la 
transmisión decrece monótonamente en ambos lados de la frecuencia central, alcanzando la máxima 
desviación permisible en los dos bordes de la banda pasante. 


ITI, dB 


Amin 
Banda had 
suprimida inferior $ Banda suprimida superior- — — 
pasante 


|Osi Op Wp Ws| v. 
we we i 
Fig. 11.4 Especificaciones de transmisión para un filtro de banda pasante. También se muestra la respuesta 


en magnitud de un filtro que apenas satisface especificaciones. Nótese que este filtro en particular tiene una 
transmisión monótonamente decreciente en la banda pasante en ambos lados de la frecuencia de pico. 
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Ejercicios 


11.1 Encuentre valores aproximados de atenuación correspondientes a transmisiones de filtro de: 1, 0.99, .0.9, 0.8, 
0.7, 0.5, 0.1, 0, 


a Resp. 0,0.1, 1,2, 3, 6, 20, eo (dB). 


11.2 Sila magnitud de la transmisión de banda pasante debe permanecer constante a menos de 25%, y si la transmisión 
de banda suprimida debe ser no mayor de 1% de la transmisión de banda pasante, encuentre Amix Y Amin- 


Resp. 0.9 dB; 40 dB. 


41.2 FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA DE UN FILTRO 


La función de transferencia de un filtro 7(s) se puede escribir como la razón entre dos polinomios . 
como 


aus + am- + +40 


ii pa a Neo | (11.6) 


El grado del denominador, N, es el orden de filtro. Para que el circuito del filtro sea estable, el 
grado del numerador debe ser menor o igual al del denominador; M < N. Los coeficientes 
del numerador y denominador, 4o, 41, . . ., Gm y Do, Di, - - , Dy-1, SON números reales. Los polinomios del 
numerador y denominador se pueden factorizar, y 7(s) se puede expresar en la forma 


z ay (S — Z1)(S — 22) > (S — Zm) 


MOS pE pI GD 


(11.7) 


Las raíces del numerador, z,, Z2, - . . , Zm, son los ceros de función de transferencia, o ceros de 
transmisión; y las raíces del denominador, pı, P2, . - - , Pw, SOD los polos de función de transferencia, 
o los modos naturales’. Cada cero o polo de transmisión puede ser o número real o número 

` complejo. Los ceros y polos complejos, sin embargo, deben presentarse en pares conjugados. 
Entonces, si —1 +2 resulta ser un cero, entonces —1 — j2 también debe ser un cero. 

En vista de que en la banda suprimida del filtro se requiere que la transmisión sea cero o 
pequeña, los ceros de transmisión del filtro suelen ponerse en el eje jw a frecuencias de la banda 
suprimida. Éste ciertamente es el caso para el filtro cuya función de transmisión se traza en la figura 
11.3. Este filtro en particular se puede ver que tiene atenuación infinita (transmisión cero) a dos 
frecuencias de banda suprimida: wn y wn. El filtro entonces debe tener ceros de transmisión en s = 
+jwn y $ = +jwn. Sin embargo, como los ceros complejos se presentan en pares conjugados, también 
debe haber ceros de transmisión a s = -jwn y s= jun. Entonces, el polinomio del numerador de este 
filtro tendrá los factores (s + jwnXs — jun Xs —jwnMs — jwn), que se puede escribir como (+ YX? 

+ wh ). Para s = jw (frecuencias físicas) el numerador se convierte en Es + wh a? + wh ), que 
en realidad es un cero en w = wn y w = wn. 


| En todo este capitulo utilizamos los nombres de polos y modos naturales indistintamente. 
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x polos 
O ceros 


we plano s 


Fig. 11.5 Forma de polo y cero 
para el filtro de paso bajo cuya 
transmisión se traza en la figura 
11.3. Este filtro'es de quinto or- 
den (N = 5). 


Continuando con el ejemplo de la figura 11.3, observamos que la transmisión decrece hacia 
—os a medida que w se aproxima al co. Entonces el filtro debe tener uno o más ceros de transmisión 
en s = oo, En general, el número de ceros de transmisión en s = os es la diferencia entre el grado del 
polinomio del numerador, M, y el grado del polinomio del denominador, N, de la función de 
transferencia en la ecuación (11.6). Esto es porque a medida que s se aproxima al oo, 7(s) se aproxima 
a ay/s*** y entonces se dice que tiene N — M ceros en s = œ, 

Para que el circuito del filtro sea estable, todos sus polos deben estar en la mitad izquierda del 
plano s, y entonces pı, p», . . . , py deben tener todos partes reales negativas. En la figura 11.5 se 


jo Ao 
we o 
x Up 
xX 
X polos x piano 5 
O ceros La 
we 


Fig. 11.6 Forma de polo y cero 


i . para el filtro de banda pasante cuya 
0 A función de transmisión se muestra 


en la figura 11.4. Este filtro es de 


- wey sexto orden (N = 6). 
x Tpi 
x 
x 
-0,2 
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ilustran ubicaciones típicas de polo y cero para el filtro de paso bajo cuya función de transmisión 
se describe en la figura 11.3. Hemos supuesto que este filtro sea de quinto orden (N = 5). Tiene 
dos pares de polos conjugados complejos y un polo en el eje real, para un total' de cinco polos. 
Todos los polos se encuentran en la vecindad de la banda pasante, que es lo que da al filtro su 
alta transmisión a frecuencias de banda pasante. Los cinco ceros de transmisión están en s = Ł jwn, 
s = Ł jwp y s = œ. Entonces la función de transferencia para este filtro es de la forma 


aa ($ + ANE Hh) 


1 +b, stt bs s? + bis” + bis + bo 


(11.8) 


Como otro ejemplo, considere el filtro de banda pasante cuya respuesta en magnitud se muestra 
en la figura 11.4. Este filtro tiene ceros de transmisión en s =+ jwn y $ = Ł jwn. También tiene uno 
o más ceros en s = 0 y uno o más ceros en s = œ (porque la atenuación decrece hacia -œ a medida 
que w se aproxima a 0 y al œ). Suponiendo que sólo existe un cero en cada uno de s = 0 y s = œ, el 
filtro debe ser del sexto orden, y su función de transferencia toma la forma de 


ass(s* + w1)Xs? + wh) 


ES +b s+- +b CLD 


En la figura 11.6 se ilustra una típica gráfica de cero de polo para este filtro. 
, Como tercer y último ejemplo, considere el filtro de paso bajo cuya función de transmisión se 
describe en la figura 11.7(a). Observamos que en este caso no hay valores finitos de w en los cuales 


IT], dB 


jw 


Cinco O en =% 


(a) (b) 


_ Fig. 11.7 (a) Curvas características de transmisión de un filtro de paso bajo de quinto orden que tiene todos 
los ceros de transmisión en el infinito. (b) Forma de polo y cero para el filtro en (a). 
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la atenuación es infinita (transmisión cero). Entonces, es posible que todos los ceros de transmisión 
de este filtro estén en s = oo, Si éste es el caso, la función de transferencia del filtro toma la forma 


z am ` 
VNS TA (11.10) 


Tal filtro se conoce como filtro para todo polo. Las ubicaciones típicas para un filtro de quinto 
orden, de paso bajo para todo polo, se muestran en la figura 11.7(b). 

Casi todos los filtros estudiados en este capítulo tienen todos sus ceros de transmisión en el eje 
jw, en la(s) banda(s) suprimida(s) de filtro, incluyendo? w = 0 y w = œ, También, para obtener alta 
selectividad, todos los modos naturales serán conjugados complejos (excepto para el caso de filtros 
de orden impar, donde un modo natural debe ser en el eje réal). Finalmente, observamos que cuanto 
más selectiva sea la respuesta requerida del filtro, su orden debe ser más alto y los modos naturales 
están más cerca del eje jw. 


A AA A a a IO A 


Ejercicios ; z 


ESSE 


11.3 Un filtro de segundo orden tiene sus polos en s = (1/2) + ¡(1372). La transmisión es cero en w = 2 rad/s y es 


unitaria a cd (w = 0). Encuentre la función de transferencia. e 
1 +4 

Resp. T(s)= 5 =—— 

p- 4 s?+s+1 


41.4 Un filtro de cuarto orden tiene transmisión cero en w = 0, w = 2 rad/s y w = co. Los modos naturales son 
—0.1 + j0.8 y -0.1, + /1.2. Halle F(s). 


as s(s? +4) 


Resp. O E O2 1065+ 0257145) 


11.5 Encuentre la función de transferencia 7(s) de un filtro de tercer orden, de todo polo y paso bajo, cuyos polos 
están a una distancia radial de 1 rad/s del origen y cuyos polos complejos están a ángulos de 30° del eje jw. La ganancia 
de cd es unitaria. Demuestre que |T(jw)| = 1/41 +u*. Encuentre vas y la atenuación a w = 3 rad/s. 


Resp. 7(s) = Vs + Is? + s + 1); 1 rad/s; 28.6 dB. 


anos ETA 


11.3 FILTROS BUTTERWORTH Y CHEBYSHEV 


En esta sección presentamos dos funciones que se utilizan con frecuencia al aproximar las curvas 
características de transmisión de filtros de paso bajo. Estas funciones tienen la ventaja de que existen 
expresiones para sus parámetros, que se pueden usar en el diseño de filtros sin necesidad de 
computadoras o tablas de diseño de filtros. Su utilidad, sin embargo, está limitada a aplicaciones 
relativamente sencillas. 


2 Obviamente, un filtro de paso bajo no debe tener un cero de transmisión a w = 0, y, del mismo modo, un filtro de 
paso alto no debe tener un cero de transmisión a w = co, 
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Aun cuando en esta sección estudiamos sólo el diseño de filtros de paso bajo, las funciones de 
aproximación presentadas se pueden aplicar al diseño de otros tipos de filtro mediante el uso 
de transformaciones de frecuencia (véase la obra de Sedra y Brackett. 1978). 


El filtro Butterworth 


En la figura 11.8 se ilustra una curva de la respuesta en magnitud de un filtro Butterworth.* Este 
filtro exhibe una transmisión que decrece en forma monótona con todos los ceros de transmisión 
en w = co, haciéndolo un filtro para todo polo. La función de magnitud para un filtro Butterworth 
de N-ésimo orden con un borde de banda pasante w, está dado por 


¡TGw)]| = =5 ' (11.11) 
¿(w 
l+e F 
Wp 
Aw=uw, 
1 
TG A 11.12 


Fig. 11.8 La respuesta en magnitud de un filtro Butterworth. 


3 La aproximación del filtro Butterworth recibe ese nombre en honor del ingeniero inglés S. Butterworth, quien en 
1930 fue de los primeros en utilizarlo. 
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Entonces el parámetro e determina la máxima variación en transmisión de banda pasante, Amix 
según 


Amix = 20 log V1 + e? (11.13) 
Por el contrario, dada Amix, el valor de e se puede determinar con 


€ =V 10% ¿107 (11.14) 


Observe que en la respuesta de Butterworth, la máxima desviación en lə transmisión de banda 
pasante (desde el valor ideal unitario) ocurre sólo en el borde de banda pasante. Se puede demostrar 
que las primeras derivadas 2N — 1 de |7] en relación con w son cero en w = 0 (véase la obra de Van 
Valkenburg, 1980). Esta propiedad hace la respuesta del filtro Butterworth muy plana cerca de w = 
0 y da a la respuesta el nombre de respuesta máximamente plana. El grado de planeidad de la 
banda pasante aumenta a medida que aumenta el orden N, como se puede ver de la figura 11.9. Esta 
figura también indica que, como es de esperarse, a medida que el orden N aumenta, la respuesta del 
filtro se aproxima a la respuesta del tipo de pared de ladrillo. 
En el borde de la banda suprimida, w = w,, la atenuación del filtro Butterworth está dada por 


A(w,) =-20 log [1V] + (ula) 


= 10 log[1 ++ (ula (11.15) 


Esta ecuación se puede utilizar para determinar el orden vecs de filtro, que es el mínimo valor 
de entero de N que produce A(ws) 2 Amin- 

Los modos naturales de un filtro Butterworth de orden N-ésimo se pueden determinar a partir 
de la construcción gráfica que se ilustra en la figura 11.10(a). Observe que los modos naturales se 
encuentran en un círculo de radio w, (1/€ 


y" y están espaciados por ángulos iguales de 1/N, con el 


Fig. 11.9 Respuesta en magni- 
tud para filtros Butterworth de 
diversos Órdenes con e = 1. Nó- 


X tese que conforme aumenta el 
E AS orden, la respuesta se aproxima 
H H al tipo de transmisión ideal de 
E SE pared de ladrillo. 
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Fig. 11.10 Construcción gráfica para determinar los polos de un filtro Butterworth de orden N. Todos los 
polos se encuentran en la mitad izquierda del plano s en un círculo de radio uy = w1, , donde e es el 
parámetro de desviación de banda pasante (e = V10%/0 — 1): (a) el caso general, (b) N = 2, (e) N = 3, (d) 
N=4. i 
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primer modo a un ángulo de 7/2N del eje +jw. Como todos los modos naturales tienen igual distancia 
radial desde el origen, todos tienen la misma frecuencia wo = wp(1/€)'*, En las figuras 11.10(b), (c) 
y (d) se muestran los modos naturales de filtros Butterworth de orden N=2, 3 y 4, respectivamente. 
Una vez que se encuentren los modos naturales N p,, pa, . . ., Pm, la función de transferencia se puede 
escribir como 


KN 


TOS Tp EP 


(11.16) 
donde K es una constante igual a la ganancia de cd requerida del filtro. 
Para resumir, para hallar una función de transferencia de Butterworth que satisfaga las especi- . 
ficaciones de transmisión de la forma de la figura 11.3, ejecutamos el siguiente procedimiento: 
1. Determinar e de la ecuación (11.14). 


2. Usar la ecuación (11.15) para determinar el orden requerido de filtro como el mínimo valor 
de entero de N que resulte en 4(ws) 2 Amin- 


3. Usar la figura 11.10(a) para determinar los N modos naturales. 


4.” Usar la ecuación (11.16) para determinar 7(s). 


EJEMPLO 11.1 


Encuentre la función de transferencia de Butterworth que satisfaga las siguientes especificaciones 
de filtro de paso bajo: fp = 10 kHz, Amis = 1 dB, f= 15 kHz, Amin = 25 dB, ganancia de cd = 1. 


SOLUCIÓN 


Al sustituir mix = 1 dB en la ecuación (11.14) resulta e = 0.5088. La ecuación (11.15) se utiliza 
entonces para determinar el orden de filtro al tratar diversos valores para N. Encontramos que N = 
3 produce A(w,) = 22.3 dB y N = 9 produce 25.8 dB. Por lo tanto, seleccionamos N = 9. 

En la figura 11.11 se ilustra la construcción gráfica para determinar los polos. Todos los polos 
tienen la misma frecuencia wo = wa(1/€)"=2 x 10 x 10*(1/0.5088)'?=6.773 x 10* rad/s. El primer 
polo p, está dado por 


pı = u(=cos 80? + j sen 80°) = (0.1736 + 0.9848) 


Al combinar p, con su conjugado complejo py resulta el factor (s? + s 0.3472 w + w$ ) en el 
denominador de la función de transferencia. Lo mismo se puede hacer para los otros polos 
complejos, y la función de transferencia completa se obtiene usando la ecuación (11.16), 


9 
uo 
E 
(s) (S+S? +5 1.8794 wa + waXs? + s 1.5321 wg + w3) 
1.17). 
1 


e A e e e 
(S? + S wtWuXs + s 0.3472 wo + w3) 


911 


11.3 FILTROS BUTTERWORTH Y CHEBYSHEV 897 


plano s 


Fig. 11.11 Polos del filtro Bu- 
tterworth de noveno orden del 
ejemplo 11.1. 


El filtro Chebyshev 


En la figura 11.12 se ilustran funciones de transmisión representativas para filtros Chebyshev* de 
órdenes par e impar. El filtro Chebyshev exhibe una respuesta igualmente ondulada en la banda 
pasante y una transmisión monótonamente decreciente en la banda suprimida. Mientras que el filtro 
de orden impar tiene |7(0)| = 1, el filtro de orden par exhibe su máxima desviación de magnitud en 
w=0. En ambos casos, el número total de máximos y mínimos de banda pasante es igual al orden del 
filtro, N. Todos los ceros de transmisión del filtro Chebyshev están en w = co, haciéndolo un filtro 
para todo polo. i ; 

La magnitud de la función de transferencia de un filtro Chebyshev de orden N-ésimo con un 
borde de banda pasante (ancho de banda de rizo) w, está dada por 


UE CAE AP para w < wp (11.18) 
V1 + e* cos? [N cos" (wwp)] 
y 
1 


TG) = ——— paraw Èy (11.19) 
N1 + cosh? [N cosh”(w/wy)] : 


En el borde de banda pasante, w = wp, la función de magnitud está dada por 


1 
el 2 


4 Nombre dado en honor del matemático ruso P. L. Chebyshev, quien en 1899 utilizó estas funciones en el estudio de 
la construcción de máquinas de vapor. $ 
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(a) (b) 


Fig. 11.12 Curvas características de filtros Chebyshev representativos de órdenes par e impar. 


Entonces, el parámetro e determina el rizo de banda pasante de acuerdo con 
Amix = 10 log(1 + e?) (11.20) 
Por el contrario, dada Amix, el valor de e se determina con 
e=V10% 0-7] (11.21) 


La atenuación alcanzada por el filtro Chebyshev en el borde de banda pasante (w = w,) se 
encuentra usando la ecuación (11.19) como 


Alw) = 10 log[1 + e? cosh'(V cosh”(w/u))) (11.22) 


Con ayuda de una calculadora, esta ecuación se puede utilizar para determinar el orden N requerido 
. para obtener una Amin especificada al hallar el mínimo valor entero de N que produzca A(w;) > Amin: 
Como en el caso del filtro Butterworth, al aumentar el orden N del filtro Chebyshev su función de 
magnitud se aproxima a la respuesta ideal de paso bajo de pared de ladrillo. 
Los polos del filtro Chebyshev están dados por 


: Heta Vo Eaa 
Pi= morsen! W E) senn [$ senn 3 


(11.23) 


: 2k-17 1 sp A = 
+jucos| 7 F) osn ($ sent 3 k=1,2,...,N 
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Finalmente, la función de transferencia del filtro Chebyshev se puede escribir como 


Ku 


1) = ¿5 (s — pU(s — pa) < -> (S — Pr) 


(11.24) 


donde K es la ganancia de cd que se requiere que tenga el filtro. 

Para resumir, dadas las especificaciones de transmisión de paso bajo del tipo que se muestra 
en la figura 11.3, la función de transferencia de un filtro rd que satisfaga estas especifica- 
ciones se puede hallar como sigue: 


1. Determinar e con la ecuación (11.21). 
2. Usar la ecuación (11.22) para determinar el orden requerido. 
3. Determinar los polos usando la ecuación (11.23). 
4. Determinar la función de transferencia usando la ecuación (11.24). 
El filtro Chebyshev produce una aproximación más eficiente que el filtro Butterworth. Enton- 
ces, para el mismo orden y la misma Amix €l filtro Chebyshev produce mayor atenuación de banda 
suprimida que el filtro Butterworth. Alternativamente, para satisfacer especificaciones idénticas, se 


requiere un orden más bajo para el filtro Chebyshev que para el Butterworth. Este punto se ilustra 
mediante el siguiente ejemplo. 


EJEMPLO 11.2 


Beie la función de transferencia Chey que satisfaga las mismas especificaciones de filtro 
de paso bajo dadas en el ejemplo 11.1; es decir, fp = 10 kHz, Amix = 1 dB, f; = 15 kHz, Amin = 25 dB, 
ganancia de cd = 1. 


- SOLUCIÓN 

Al sustituir Amix = 1 dB en la ecuación (11.21) resulta e = 0.5088. Al tratar diversos valores para N 
en la ecuación (11.22) encontramos que N = 4 produce A(w,) = 21.6 dB y N = 5 produce 29.9 dB. 
Por lo tanto seleccionamos N = 5. Recordemos que se requiere un filtro Butterworth de noveno 


orden para satisfacer las mismas especificaciones del ejemplo 11.1. 
Los polos se obtienen al sustituir en la ecuación (11.23) como 


Pr, ps = uy (0.0895 + j0.9901) 
Pa, pa = wp (0.2342 + j0.6119) 
ps = wp (0.2895) 


La función de transferencia se obtiene al sustituir estos valores en la ecuación (11.24) como 
ARA: AI 
8.1408 (s + 0.2895 w,)(s” + s 0.4684 wp + 0.4293 wp) 
e e 1 

i s7 + s 0.1789 wp + 0.9883 w 


T(s) = 
(11.25) 


donde w, = 27 x 10° rad/s. - 
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Ejercicios 


D11.6 Determine el orden N de un filtro Butterworth para el cual Amix = 1 dB, ws/wp = 1.5 y Amin = 30 dB. ¿Cuál es 
el valor real de mínima atenuación de banda suprimida que se logra? Si Amin debe ser exactamente 30 dB, ¿a qué valor 
se puede reducir Amáx? ] 


Resp. N=11; Amin = 32.87 dB; 0.54 dB 


44.7 Encuentre los modos naturales y la función de transferencia de un filtro Butterworth con w, = 1 rad/s, Amix = ` 
3dB(e=1)yN=3. 


Resp. —0.5 + ¡V3/2 y -1; Ms) = 1s + 1X? +s + 1) 


44.8 Observe que la ecuación (11.18) se puede usar para hallar las frecuencias en la banda pasante a la cual |7] está 
en sus picos y en sus valles. (Los picos se alcanzan cuando el término cos*[ ] es cero, y los valles corresponden al 
término cos”[ ] igual a la unidad.) Encuentre estas frecuencias para un filtro de quinto orden. 


Resp. Los picos en w=0, 0.59 Wp y 0.95 wp; los valles en w = 0.31 wp y 0.81w, 


D11.9 Encuentre la atenuación alcanzada a w = 2w, por un filtro Chebyshev de séptimo orden con un rizo de banda 
pasante de 0.5 dB. Si se permite que el rizo de banda pasante aumente a 1 dB, ¿cuánto aumenta la atenuación de 
banda suprimida? ; 


Resp. 64.9 dB; 3.3 dB 


011.10 Se requiere diseñar un filtro de paso bajo que tenga fp = 1 kHz, Amix = 1 dB, f; = 1.5 KHz, Amin = 50 dB. (a) 
Encuentre el orden requerido de filtro Chebyshev. ¿Cuál es el exceso de atenuación de banda suprimida que se obtiene? 
(b) Repita para un filtro Butterworth. 


Resp. (a) N= 8, 5 dB. (b) N= 16, 0.5 dB 


11.4 FUNCIONES DE FILTRO DE PRIMER ORDEN Y SEGUNDO ORDEN 


En esta sección estudiaremos las funciones más sencillas de transferencia de filtro, las de primer 
orden y las de segundo orden. Estas funciones son útiles de por sí en el diseño de filtros sencillos. 
Los filtros de primero y segundo órdenes también se pueden conectar en cascada para obtener un 
filtro de alto orden. El diseño en cascada es de hecho uno de los métodos más utilizados para el 
diseño de filtros activos (los que usan op amps y circuitos RC). Debido a que los polos de filtros se 
presentan en pares conjugados complejos, se factoriza una función de transferencia 7(s) de alto 
orden en el producto de funciones de segundo orden. Si 7(s) es impar, habrá una función de 
primer orden en la factorización. Cada una de las funciones de segundo orden (y la función de primer 
orden en caso de que 7(s) sea impar) se obtiene entonces usando uno de los circuitos RC de op amp 
que se estudiarán en este capítulo, y los bloques resultantes se conectan en cascada. Si la salida de 
cada bloque se lleva al terminal de salida de un op amp en donde el nivel de impedancia sea bajo 
(idealmente cero), la conexión en cascada no cambia las funciones de transferencia de los bloques 
individuales. Así, la función de transferencia general de la cascada es simplemente el producto de 
las funciones de transferencia de los bloques individuales, que es la 7(s). 
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Filtros de primer orden 
La función de transferencia general de primer orden está dada por : 


_as+a 
S + wo 


T(s) (11.26) 


Esta función de transferencia bilineal caracteriza un filtro de primer orden con un modo natural 
en s = -w una transmisión cero en s =—ay/a,, y una ganancia de alta frecuencia que se aproxime 
a a,. Los coeficientes del numerador, a, y a,, determinan el tipo de filtro (por ejemplo, de paso bajo, 
de paso alto, etc.). En la figura 11.13 se muestran algunos casos especiales junto con circuitos 
pasivos (RC) y activos (RC de op amp). Nótese que los circuitos activos producen conside- 
rablemente más versatilidad sobre sus similares pasivos; en muchos casos, la ganancia se puede 
ajustar a un valor deseado. y algunos parámetros de función de transferencia se pueden ajustar 
sin afectar otros. La impedancia de salida del circuito activo también es muy baja, lo que hace 
posible la conexión en cascada. El op amp, sin embargo, limita la operación de alta frecuencia de 
los circuitos activos. 

, Otro caso especial importante de la función de filtro de primer orden es el filtro pasatodo que - 
se ilustra en la figura 11.14. Aquí, el cero de transmisión y el modo natural están simétricamente 
ubicados con respecto al eje jw. (Se dice que muestran simetría de imagen de espejo con respecto 
al eje jw.) Obsérvese que aun cuando la transmisión del filtro pasatodo es (idealmente) constante a 
todas las frecuencias, su fase muestra selectividad de frecuencia. Los filtros pasatodo se utilizan 
como desfasadores y en sistemas que requieran conformación de fase (por ejemplo en el diseño 
de circuitos denominados ¡gualadores de retardo, que hacen que el retardo total de un sistema de 
transmisión sea constante con la frecuencia). > . 


Ejercicios 


D11.11 Usando R; = 10 KQ, diseñe el circuito RC de op amp de la figura 11.13(b) para obtener un filtro de paso alto 
con una frecuencia de corte de 10* rad/s y una ganancia de alta frecuencia de 10. 


Resp. R,= 100kQ y C=0.01 uF 


D11.12 Diseñe el circuito RC de op amp de la figura 11.14 para obtener un filtro pasatodo con un desfasamiento de 
90° a 10° rad/s. Seleccione valores apropiados de componente. 


Resp. Posible selección: R=R, =R¿= 10 KQ, C=0.1 pF. 


Funciones de filtro de segundo orden 


La función bicuadrática de transferencia de filtro, o de segundo orden general, suele expresarse 
en la forma estándar 


a.s+a,5+0 


nS S+ (W/O) s +w 


(11.27) 
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donde wo y O determinan los modos naturales (polos) según la ecuación 


PpWp==>29+ jwo NI (1149) (11.28) 


Por lo general estamos interesados en el caso de modos naturales conjugados complejos, obtenidos 
para O > 0.5. En la figura 11.15 se ilustra la ubicación del par de polos conjugados complejos en el 
plano s. Observemos que la distancia radial de los modos naturales (desde el origen) es igual a wo, 
que se conoce como la frecuencia de polo. El parámetro Q determina la distancia de los polos desde 
el eje ju; cuanto más alto sea el valor de Q, más cercanos están los polos al eje jw, y se hace más 
selectiva la respuesta del filtro. Un valor infinito para Q ubica los polos sobre el eje jw y puede dar 
oscilaciones sostenidas en la construcción del circuito. Un valor negativo de Q implica que los polos 
están en la mitad derecha del plano s, lo que ciertamente produce oscilaciones. El parámetro ‘Q 
recibe el nombre de factor de calidad de polo, o simplemente Q del polo. 

Los ceros de transmisión del filtro de segundo orden están determinados por los coeficientes 
del numerador, do, a, y a. Se deduce que los coeficientes del numerador determinan el tipo de 
función de filtro de segundo orden (es decir, de paso bajo, de paso alto, etc.). En la figura 11.16 
se ilustran siete casos especiales de interés, para cada uno de los cuales damos la función de 
transferencia, las ubicaciones del plano s de las singularidades de la función de transferencia y 
la respuesta en magnitud. Las construcciones de circuitos para las diversas funciones de filtro de 
segundo orden se darán en secciones subsiguientes. 

Los siete filtros especiales de segundo orden tienen un par de modos naturales conjugados 
complejos, caracterizados por una frecuencia wo y un factor O, O. 

En el caso de paso bajo, que se muestra en la figura 11.16(a), los dos ceros de transmisión están 
en s = oo, La respuesta en magnitud puede exhibir un pico con los detalles indicados. Se puede 
demostrar que el pico se presenta sólo para Q > 1/42. La respuesta obtenida para Q= 1/42 es la 
respuesta Butterworth, o máximamente plana. 

La función de paso alto que se muestra en la figura 11.16(b) tiene sus dos ceros de transmisión 
en s = 0 (cd). La respuesta en magnitud muestra un pico para Q > 1/V2, con los detalles de la 
respuesta como se indica. Observe la dualidad entre las respuestas de paso bajo y paso alto. 

A continuación consideremos la función de filtro de banda pasante que se ve en la figura 
11.16(c). Aquí, un cero de transmisión está en s = 0 (cd), y el otro está en s = oo, La respuesta en 
magnitud presenta un pico en w = wo. Entonces la frecuencia central del filtro de banda pasante es 
igual a la frecuencia de polo wo. La selectividad del filtro de banda pasante de segundo orden suele 


Fig. 11.15 Definición de los 
parámetros wo y Q de un par de 
polos conjugados complejos. 
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medirse por su ancho de banda de 3 dB. Ésta es la diferencia entre las dos frecuencias w, y wz a la 
que la respuesta en magnitud está 3 dB debajo de su máximo valor (a wo). Se puede demostrar que 


Wi, W = wo V1 + (1/4 (11.29) 


E 
20 

Entonces 
BW = w- w = wd O (11.30) 


Observe quea dida: que O aumenta, el ancho de banda disminuye y el filtro de banda pasante se 
hace más selectivo. 

Si los ceros de transmisión están ubicados en el eje jw, en las ubicaciones conjugadas complejas 
+ jw,, entonces la respuesta en magnitud exhibe transmisión cero a w = w. De esta forma se presenta 
una muesca en la respuesta en magnitud a w = wn, y la w, se conoce como frecuencia de muesca, 
Son posibles tres casos del filtro de muesca de segundo orden: la muesca regular, obtenida cuando 
Wn = wo (figura 11.16d); la muesca de paso bajo, obtenida cuando wn > we (figura 11.16€); y la 
muesca de paso alto, obtenida cuando w, < wo (figura 11.16f). El lector debe verificar los detalles 
de respuesta dados en estas figuras (aun cuando sea tedioso). Observe que en todos los casos de 
muesca, la transmisión a cd y a s = oo es finita. Esto es así porque no hay ceros de transmisión en 
s=00ens= 

El Mimo caso especial de interés es el filtro pasatodo cuyas curvas características se ilustran 
en la figura 11.16(g). Aquí, los dos ceros de transmisión están en la mitad derecha del plano s, en 
las ubicaciones de imagen espejo de los polos. (Éste es el caso para funciones pasatodo de cualquier 
orden.) La respuesta en magnitud de la función pasatodo es constante en todas las frecuencias; la 
ganancia plana, como se llama, en nuestro caso es igual a |a|. La selectividad de frecuencia de 
la función pasatodo está en su respuesta de fase. 


Ejercicios 


11.13 Para un filtro de paso bajo de segundo orden máximamente plano (Q= 1/12) 2), demuestre que a w = wọ la 
respuesta en magnitud está 3 dB debajo del valor a cd. 


11.14 Déla función de transferencia de un filtro pasabanda de segundo orden con una frecuencia central de 10% rad/s, 
una ganancia de frecuencia central de 10 y un ancho de banda de 3 dB de 10” rad/s. ” 

10%s 
s+10%5+10% 


11.15 (a) Para una función de muesca de segundo orden con w, = wo, demuestre que para que la atenuación sea mayor 
de A dB sobre una banda de frecuencia BW,, el valor de O está dado por 


Resp. Ts) = 


A TE 
BW, N10 7-1 
(Sugerencia: Primero, demuestre que dos frecuencias cualesquiera, w) y w2, a las cuales |7] es la misma, están 
relacionadas por wiw = wo.) (b) Utilice el resultado de (a) para demostrar que el ancho de banda de 3 dB es wd O, 
como se indica en la figura 11.16(d). 
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11.16 Considere una muesca de paso bajo con y = 1 rad/s, Q = 10, w, = 1.2 rad/s, y una ganancia de cd de la unidad. 
Encuentre la frecuencia y magnitud del pico de transmisión. También encuentre la transmisión de alta frecuencia. 


Resp. 0.986 rad/s; 3.17; 0.69 


o Sd O AA 


11.5 EL RESONADOR LCR DE SEGUNDO ORDEN 


En esta sección estudiaremos el resonador LCR de segundo orden que se ilustra en la figura 11.17(a). 
Se demostrará el uso de este resonador a fin de obtener circuitos para diversas funciones de filtro 
de segundo orden. Del mismo modo, se demostrará en la sección siguiente que sustituir el inductor 
L por una inductancia simulada obtenida usando un circuito RC de op amp resulta en un resona- 
dor RC de op amp. Este último forma la base de una importante clase de filtros RC activos que se 
estudian en la siguiente sección. 


Modos naturales dei resonador 


Los modos naturales del circuito de resonancia en paralelo de la figura 11.17(a) se pueden 
determinar al aplicar una excitación que no cambia la estructura natural del circuito. En las figuras 
11.17(b) y (c) se ilustran dos posibles formas de excitar el circuito; en la 11.17(b), el resonador está 
excitado por una fuente de corriente 7 conectada en paralelo. Como en lo que respecta a la respuesta 


(a) (b) 


(c) 


Fig. 41.17 (a) Resonador LCR paralelo de segundo orden. (b) y (c) Dos formas para excitar el resonador 
de (a) sin cambiar su estructura natural. Los polos del resonador son los polos de Vil y VAV; 
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natural de un circuito, una fuente independiente de corriente ideal es equivalente a un circuito 
abierto, la excitación de la figura 11.17(b) no altera la estructura natural del resonador. Entonces, 
el circuito de la figura 11.17(b) se puede utilizar para determinar los modos naturales del resonador 
simplemente hallando los polos de cualquier. función de respuesta. Por ejemplo, podemos tomar el 
voltaje V, en paralelo con el resonador como la respuesta y así obtener la función de respuesta V/I 
= Z, donde Z es la impedancia del circuito de resonancia en paralelo. Obviamente, es más 
conveniente trabajar en términos de la admitancia Y; entonces 


¡AAA AMS 
I Y (VUSL)+sC+(UR) 
. (11.31) 
B siC 
s? + s (1/CR) + (1/LO) 
Al igualar el denominador a la forma estándar s?* + s (wy/Q) + wb lleva a 
a =1/LC (11.32) 
y 
wQ =1/CR (11.33) 
Por lo tanto, : 
w = 1NLC (11.34) 
Q = w CR (11.35) 


El lector debe conocer muy bien estas expresiones por anteriores estudios de circuitos de resonancia 
en paralelo, en cursos de introducción a teoría de circuitos. 

En la figura 11.17(c) se ilustra una forma alternativa de excitar el resonador LCR en paralelo, 
con el propósito de determinar sus modos naturales. Aquí, el nodo x del inductor £ ha sido 
desconectado de tierra y conectado a una fuente ideal de voltaje Y, Ahora, dado que en lo que 
respecta a la respuesta natural de un circuito una fuente independiente ideal de voltaje es equiva- 
lente a un cortocircuito, la excitación de la figura 11.17(c) no altera la estructura natural del 
resonador. Entonces podemos usar el circuito de la figura 11.17(c) para determinar los modos 
naturales del resonador. Éstos son los polos de cualquier función de respuesta. Por ejemplo, 
podemos seleccionar V, como la variable de respuesta y hallar la función de transferencia V./V,. El 
lector puede verificar fácilmente que esto lleva a los modos naturales determinados antes. 

En un problema de diseño, se darán wo y Q y se pide determinar L, C y R. Las ecuaciones (11.34) 
y (11.35) son dos ecuaciones en las tres incógnitas. El grado de libertad disponible se puede utilizar 
para establecer el nivel de impedancia del circuito a un valor que resulte en valores prácticos de 
componentes. 


Desarrollo de ceros de transmisión 


Una vez seleccionados los valores de componentes del resonador LCR para construir un par dado 
de modos naturales conjugados complejos, ahora consideremos el uso del resonador para construir 
un tipo de filtro deseado (por ejemplo de paso bajo, paso alto, etc.). Específicamente, deseamos 
- investigar dónde inyectar la señal de voltaje de entrada V, de modo que la función de transferencia 
VJV, sea la deseada. Con este fin, observamos que en el circuito resonador de la figura 11.17(a) 
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cualquiera de los nodos marcados como x, y o z se puede desconectar de tierra y conectarse a V, 
sin alterar los modos naturales del circuito. Cuando esto se hace, el circuito toma la forma de un 
divisor de voltaje, como se muestra en la figura 11.18(a). Entonces la función de transferencia 
construida es 


Vás)_ ZAS) 


II" ZO+ 


(11.36) 
Observamos que los ceros de transmisión son los valores de s'a los que Z(s) es cero, siempre que 
Z(s) no sea simultáneamente cero, y los valores de s a los que Z,(s) es infinita, siempre que Za(s) 
no.sea simultáneamente infinita. Esta expresión tiene significado fisico: la salida será cero ya sea 
cuando Z,(s) se comporta como cortocircuito o cuando Z,(s) se comporta como circuito abierto. Si 
hay un valor de s al cual Z, y Z, son cero, entonces V/V; serán finitos y no se obtiene cero de 
transmisión. Del mismo modo, si hay un valor de s al cual Z, y Z, son infinitas, entonces V/V; será 
finita y no se obtiene cero de transmisión. 


Desarrollo de la función de paso bajo 


Si se utiliza el esquema antes señalado vemos que, para desarrollar una función de paso bajo, el 
nodo x se desconecta de tierra y se conecta a V, como se muestra en la figura 11.18(b). Los ceros 
de transmisión de este circuito estarán al valor de s para el cual la impedancia en serie se hace 
infinita (sZ se hace infinita a s = oo) y el valor de s al cual la impedancia en paralelo se hace cero 
(1/[sC + (1/R)] se hace cero a s = oo). Entonces este circuito tiene dos ceros de transmisión a s = 
co, como se supone debe ser un filtro de paso bajo. La función de transferencia se puede escribir ya 
sea por inspección o usando la regla del divisor de voltaje. Siguiendo este último método, obtenemos 


T(s) = 0. _% = noo 1/7 
IS27 ZAZ YN (UsL)+sC+(UR) 
_ ie (11.37) 
s? +s (1/CR) + (1/LC) 


Desarrollo de la función de paso alto 


Para desarrollar la función de paso alto de segundo orden, el nodo y se desconecta de tierra y se 
conecta a V, como se muestra en la figura 11.13(c). Aquí el condensador en serie introduce un cero 
de transmisión a s = 0 (cd), y el inductor en paralelo introduce otro cero de transmisión a s = 0 (cd). 
Entonces, por inspección, la función de transferencia se puede escribir como 


ez as? 
WS AO ra 
donde wọ y O son los parámetros naturales de modo dados por las ecuaciones (11.34) y (11.35) y a, 
es la transmisión de alta frecuencia. El valor de a, se puede determinar del circuito observando que 
a medida que s se aproxima al co, el condensador se aproxima a cortocircuito y V, se aproxima a V, 
resultando en a, = 1. 


(11.38) 


Desarrollo de la función de banda pasante 


La función de banda pasante se desarrolla al desconectar el nodo z de tierra y conectarlo a V,, como 
se muestra en la figura 11.18(d). Aquí la impedancia en serie es resistiva, y por lo tanto no introduce 
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(f) Muesca general 


(e) Muesca en wo 


(g) LPN (w, > wo) 


"Y 


Fig. 11.13 Construcción de varias funciones de filtro de 
segundo orden usando el resonador LCR de la figura 
11.17(» (a) estructura general, (b) LP, (c) HP, (d) BP, (e) 
muesca en wo, (f) muesca general, (g) LPN (w, 2 wo), b) i - 
LPN a medida que s > «e, (i) HPN (wn < wo). > (1) HPN (wn < wo) 
912 i 
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ningún cero de transmisión. Éstos se obtienen como sigue: un cero a s = 0 se desarrolla por el 
inductor en paralelo, y un cero a s = œ es desarrollado por el condensador en paralelo. A la frecuencia 
central wo, el circuito sintonizado LC es desarrollado por una impedancia infinita, y entonces no 
circula corriente en el circuito. Se deduce que a w = wo, V, = V,. En otras palabras, la ganancia 
de frecuencia central del filtro de banda pasante es unitaria. Su función de transferencia se puede 
obtener como sigue: 


Yr E 1/R 
Yr+ Y+ Ye (1/R)+(1/sL)+sC 
Ñ s (1/CR) | (11.39) q 
s+ s (1/CR)+(1/LC) l 


T(s)= 


Desarrollo de las funciones de muesca 


Para obtener un par de ceros de transmisión sobre el eje jw utilizamos un circuito de resonancia en 
paralelo en el brazo serie, como se muestra en la figura 11.13(e). Observe que este circuito se obtiene 
al desconectar los nodos x y y de tierra y conectarlos juntos a V;. La impedancia del circuito LC se 
hace infinita a w = wọ = 1/WLC, ocasionando así una transmisión cero a esta frecuencia. La 
impedancia en paralelo es resistiva y por lo tanto nó introduce ceros de transmisión. Se deduce que 
el circuito de la figura 11.18(e) desarrolla la función de transferencia de muesca 


Stw 
Se puede hallar desde el circuito que el valor de la ganancia de alta frecuencia a, es unitario. 

Para obtener un desarrollo de filtro de muesca en el que la frecuencia de muesca w, se ajusta 
arbitrariamente en relación con wo, adoptamas una variante del esquema anterior. Todavía utiliza- 
mos un circuito LC paralelo en la rama en serie, como se muestra en la figura 11.18(f), donde L, y 
C, se seleccionan de modo que 


LC, = La} (11.41) 


Entonces el circuito tanque L,C, introducirá un par de ceros de transmisión a + jw,, siempre que el 
circuito tanque L,C no sea resonante a w,. Además de esta restricción, los valores de L, y C, deben 
seleccionarse para asegurar que los modos naturales no han sido alterados; por lo tanto 


C+C =C : (11.42) 
LillL, =L (11.43) 


En otras palabras, cuando Y, es sustituido por un cortocircuito, el circuito debe reducirse al resonador 
LCR original. Otra forma de pensar acerca del circuito de la figura 11.18(£) es que se obtiene del 
resonador LCR original al levantar parte de L y parte de C de tierra y conectarlas a V,. 

Debe observarse que en el circuito de la figura 11.18(£), L, no introduce un cero a s = 0 porque, 
a s =0, el circuito L,C, también tiene un cero. De hecho, a s = 0 el circuito se reduce a un divisor 
inductivo de voltaje con la transmisión de cd siendo L,((L, + L»). Se pueden hacer comentarios 
` semejantes acerca de C, y el hecho de que no introduce un cero a s = oo, 

Los desarrollos de filtro de muesca de paso bajo y de paso alto son casos especiales del circuito 
general de muesca de la figura 11.18(f). Específicamente, para la muesca de paso bajo, 


Wn > Wo, 
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entonces 
L¡C, <(L/ML,(C, + C2) 
Esta condición se puede satisfacer con L, eliminada (es decir, L; = œ y L, = L), resultando en-el 


circuito de muesca de paso bajo de la figura 11.18(g). La función de transferencia se puede escribir 
por inspección como 


S +o 
S’ + S (WQ) + w 


donde w? =1/LC,, w? =1/L(C,+C>), w/Q = 1/CR, y a, es la ganancia a alta frecuencia. Del circuito 
vemos que a medida que s — os, el circuito se reduce al de la figura 11.18(h), para lo cual 


T) = =a (11.44) 


V, i Ci 
v, C+C 
Entonces, 
- € 
a = TETON (11.45) 


Para obtener un desarrollo de muesca de paso alto comenzamos con el circuito de la figura 
11.18(£) y usamos el hecho de que w, < wọ para obtener 


LC > (L/IL¿XC, + C3) 


que se puede satisfacer cuando se selecciona C, = 0 (es decir, C, = C). De este modo se obtiene el 
circuito reducido que se ilustra en la figura 11.18(1). Observe que a medida que s > oo, V, se 
aproxima a V, y por lo tanto la ganancia de alta frecuencia es unitaria. Asi, la función de transferencia 
se puede expresar como 


Vs *+(ULC) 
dis V, *+s(1CR) + [1/(L///L,) C] (1126) 


Desarrollo de la función de pasatodo 
La función de transferencia pasatodo, 


$ -— s (WWO) + uk 


| T(s) = F s OO) A (11.47) 
se puede escribir como 
: A S 2 (wO) 
Ts)=1--7 ER (11.48) 


El segundo término del lado derecho es una función de banda pasante con una ganancia de 
frecuencia central de 2. Ya tenemos un circuito de banda pasante (figura 11.18d) pero con una 
ganancia de frecuencia central de la unidad. Por lo tanto, intentaremos un desarrollo pasatodo con 
una ganancia plana de 0.5, esto es, 


-S (WO) 
S? +s (wwO) + 


Esta función se puede formar usando un divisor de voltaje con una razón de transmisión de 0.5 junto 
con el circuito de banda pasante de la figura 11.13(d). Para efectuar la sustracción, la salida del 


T(s) = 0.5 — 
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Fig. 11.19 Construcción de la 
función de transferencia pasato- 
do de segundo orden usando un 
divisor de voltaje y un resonador 
LCR. 


circuito pasatodo se toma entre el terminal de salida del divisor de voltaje y el del filtro de banda 
pasante, como se muestra en la figura 11.19. Desafortunadamente, este circuito tiene la desventaja 
de carecer de un terminal de tierra común entre la entrada y la salida. En la siguiente sección 
presentamos un desarrollo RC de op amp de la función pasatodo. 


A A DDR DORIA DIEZ PATA EIA A 


Ejercicios 


41.17 Utilice el circuito de la figura 11.18(b) para formar una función de paso bajo de segundo orden del tipo 
máximamente plano con una frecuencia de 3 dB de 100 kHz. 


Resp. Al seleccionar R= 1 kQ, obtenemos C = 1125 pF y L=2.25 mH. 


¿44.18 . Utilice el circuito de la figura 11.18(e) para diseñar un filtro de muesca para eliminar un molesto zumbido de 
fuente de alimentación a una frecuencia de 60 Hz. El filtro debe tener un ancho de banda de 3 dB de 10 Hz (es decir, 
la atenuación es mayor de 3 dB sobre una banda de 10 Hz alrededor de la frecuencia central de 60 Hz; véase el ejercicio 
11.15 y la figura 11.16d). Utilice R = 10 kQ. 


Resp. C= 1.6 uF y L= 4.42 H. (Nótese el gran condensador necesario. Ésta es la razón por la cual los filtros pasivos 
no son prácticos en aplicaciones de baja frecuencia.) 


E: Ate Lata, da A A A A IU o 


11.6 FILTROS ACTIVOS DE SEGUNDO ORDEN BASADOS EN CAMBIO 
DE INDUCTOR 


En esta sección estudiamos una familia de circuitos RC de op amp que forman las diversas funciones 
de filtros de segundo orden. Los circuitos están basados en un resonador RC de op amp obtenido 
al cambiar el inductor Z del resonador LCR con un circuito RC de op amp que tiene una impedancia 
inductiva de entrada. 


El circuito Antoniou de simulación de inductancia 


Con los años, se han propuesto muchos circuitos RC de op amp para simular la operación de un 
inductor. De éstos, un circuito inventado por A. Antoniou (véase la obra de Antoniou, 1969) ha 
resultado ser el “mejor”. Por “mej or” queremos decir que la operación del circuito es muy tolerante 
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E = SCR RRs IR 


i 


(b) 


Fig. 14.20 (a) El circuito Antoniou de simulación de inductancia. (b) Análisis del circuito suponiendo op 
amps ideales. El orden de los pasos del análisis está indicado por los números que están en los círculos. 
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a las propiedades no ideales de los op amps, en particular su ganancia y ancho de banda finitos. En 
la figura 11.20(a) se ilustra el circuito de simulación de inductancia de Antoniou. Si el circuito se 
alimenta en su entrada (nodo 1) con una fuente de voltaje V, y la corriente de entrada se denota /,, 
entonces para op amps ideales la impedancia de entrada se puede demostrar que es 


Zin = VI, bn sC¿R¡R5Ry/R, ` (1 1 .49) f 
que es la de una inductancia Z dada por à 
L = CR ¡RsRy/R, i (11.50) 


En la figura 11.20(b) se ilustra el análisis del circuito suponiendo que los op amps son ideales 
y que un cortocircuito ideal aparece entre los dos terminales de entrada de cada op amp, y 
suponiendo también que las corrientes de entrada de los op amps son cero. El análisis se inicia en 
el nodo 1, que se supone alimentado por una fuente de voltaje V,, y avanzamos paso a paso con el 
orden de pasos indicados por los números que están en los círculos. El resultado del análisis es la 
expresión que se muestra para la corriente de entrada /, de la cual se encuentra Zin. 

El diseño de este circuito suele estar basado en la selección de R, = R} = R = R= Ry C¿=C, 
lo que lleva a Z = CR. Se seleccionan entonces valores apropiados para C y R a fin de obtener el 
valor L deseado de inductancia. En la obra de Sedra y Brackett (1978) se pueden hallar más detalles 
sobre este circuito y el efecto de las condiciones no ideales de los op amps acerca de su operación. 


El resonacor RC de op amp 


En la figura 11.21(a) se ilustra el resonador LCR que estudiamos en detalle en la sección anterior. 
Al cambiar el inductor Z con una inductancia simulada formada por el circuito de Antoniou de la 
figura 11.20(a), resulta el resonador RC de op amp de la figura 11.21(b). (No haga caso por ahora 
del amplificador adicional dibujado con líneas punteadas.) El circuito de la figura 11.21(b) es un 
resonador de segundo orden que tiene una frecuencia de polo 


wo = 1/VLCs = UNC¿CóR¡R5Ry/R, (11.51) 


donde hemos utilizado la expresión para L dada en la ecuación (11.50), y un factor Q de polo, 


Co R 
O = wo CRs = Re T. RRR (11.52) 
Por lo general se selecciona C, = Ce = C y R, = R, = R; = R; = R, que resulta en 
wo = 1/CR í - (11.53) 
O=RyR l (11.54) 


Por lo tanto, si seleccionamos un valor prácticamente conveniente para C, podemos usar la ecuación 
(11.53) para determinar el valor de R para desarrollar una wọ dada, y luego usar la ecuación (11.54) 
para determinar el valor de R, para desarrollar una Q dada. 


Desarrollo de varios tipos de filtros 


El resonador RC de op amp de la figura 11.21{b) se puede usar para generar desarrollos de circuitos 
para las diversas funciones de filtro de segundo orden, al seguir el método descrito en detalle en la 
sección anterior en relación con el resonador LCR. Entonces, para obtener una función de 
banda pasante desconectamos el nodo z de tierra y lo conectamos a la fuente de señales V,. Se obtiene 
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L = C¿R¡R¿RIR, 
(b) 


(c) 


Fig. 11.21 (a) Un'resonador LCR. (b) Un resonador RC de op amp obtenido al sustituir el inductor Z del 
resonador LCR de (a) con una inductancia simulada desarrollada por el circuito Antoniou de la figura 
11.20(a). (c) Construcción del amplificador regulador K. 


una función de paso alto al inyector V, al nodo y. Para desarrollar una función de paso bajo usando 
el resonador- LCR, el terminal x del inductor se desconecta de tierra y se conecta a V, El 
correspondiente nodo en el resonador activo es el nodo al cual R; se conecta a tierra, marcado como 
nodo x en la figura 11.21(b). Una función regular de muesca (w, = wo) se obtiene al alimentar Y, a 


5 Este punto puede no ser obvio. El lector puede demostrar que cuando F; se alimenta a este nodo, la función V,/V¡es 
. en realidad de paso bajo. 
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los nodos x y y. En todos los casos, la salida se puede tomar como el voltaje en paralelo con el 
circuito resonante, V,. No obstante, éste no es un nodo conveniente para usar como terminal de 
salida del filtro porque conectar una carga cambiaría las curvas características del filtro. El problema 
se puede resolver fácilmente si se utiliza un amplificador regulador. Éste es el amplificador de 
ganancia K, que se dibuja con líneas interrumpidas en la figura 11.21(b). En la figura 11.21(c) se 
ilustra la forma en que este amplificador se puede mejorar de una manera sencilla usando un op 
amp conectado en la configuración no inversora. Nótese que el amplificador K no sólo regula la 
salida del filtro, sino que también permite al diseñador establecer la ganancia del filtro a cualquier 
valor deseado al seleccionar apropiadamente el valor de K. 

“En la figura 11.22 se ilustran los diversos circuitos de filtro de segundo orden obtenidos del 
resonador de la figura 11.21(b). Las funciones de transferencia y ecuaciones de diseño para estos 
circuitos se dan en la tabla 11.1. Nótese que las funciones de transferencia se pueden escribir por 
analogía con las del resonador LCR. Ya hemos comentado sobre los circuitos de muesca de paso 


(a) LP 


(b) HP 


Fig. 11.22 Construcciones para las diversas funciones de filtro de segundo orden del resonador RC de op 
amp de la figura 11.21(b). (a) LP; (b) HP; (c) BP, (d) muesca en wo; (e) LPN, wp, > wo; (£) HPN, wn < wo; (8) 
pasatodo, Los circuitos están basados en los circuitos LCR de la figura 11.18. Las ecuaciones de diseño están 
dadas en la tabla 11.1. (Continúa.) 
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(0 HPN, Un s wg 


(g) Pasatodo 


Fig. 11.22 (Continuación.) 


bajo, paso alto, banda pasante y regular dados en las figuras 11.22(a) a la (d). Los circuitos de muesca 
de paso bajo y de muesca de paso alto de las figuras 11.22(e) y (f) se obtienen por analogía directa 
con sus contrapartes LCR de las figuras 11.18(g) e (i), respectivamente. El circuito pasatodo de 
la figura 11.22(g), sin embargo, merece alguna explicación. 


El circuito pasatodo 
Una función pasatodo con una ganancia plana unitaria se puede escribir como 


AP = 1 - (BP con una ganancia de frecuencia central de 2) (11.55) 
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Tabla 11.1 DATOS DE DISEÑO PARA LOS CIRCUITOS DE LA FIGURA 11.22. 


A A TA NAAN RIIN HIE EN 


j Circuito 


Du ARA 


: Resonador 
Fig. 11.21(b) 


; Paso bajo (LP) 
Fig. 11.22(a) 


; Paso alto (HP) 
Fig. 11.22(b) 


. Banda pasante (BP) 
Fig. 11.22(c) 


Muesca regular (N) 
Fig. 11.22(d) 


, Muesca de paso bajo (LPN) 
Fig. 11.22(e) 


` Muesca de paso alto (HPN) 
Fig. 11.22 


l Pasatodo (AP) 
Fig. 11.22(g) 


po A A A A AA A aE Ea AE A aaa a a a E 
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PRES = 


wo = INC RRIRA 
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g 


Ks? 
*+s_>+ ES. A 
CRs  C¿CóR¡R3Rs 


Ks/CóRé 
ts —+ e. ES 
CóRs  C¿CóR¡R3Rs 


Ts) = 


Ks? + (Ry/C¿CóR¡RsRs)] 
p 1 R 


S HS=T 


CRs CiCRiRsR; 


T(s) = 


Có1 + C62 . 
s + (Ry/C4Có¡R¡R3Rs) 


x 
1 NN R 


A A A A 
+S Cat CR CCA + COR AR 


wn = INC¿CoRi¡R3Rs/R> 
wo = L/NCa(Cei + Ce) RiR3Rs/ Ra 


|Có+Có R 
= R  — ra 
OR] RRR; 


nio = K — SE RIGCRRRs) 


EE EER 
CRo  C¿CóRiR3| Rs Ro 
Wn = UNC CRiRRs/ R2 


—— a | aa P a 
Cy R¡R; E 2) 


1 » Ra 
A 
° ORe r. CCR RRs 


es + 0 
CóRs CaC RRRS 


Q.= Q(ri/r2) Ganancia plana = 1 


Ks) = 


W: = Wo 


MATEA 


an. 


ANA A AN AE TS A ETE RS 


Función de transferencia y otros parámetros 


Ecuaciones de diseño 


Ca = Cs = C (valor práctico) 
R; =R = R; E Rs = VuyC 
Rs =a Ql 


K= ganancia de cd 
K= ganancia a alta frecuencia 
K = ganancia a frecuencia central 


K= ganancia a frecuencias baja y alta 


K= ganancia de cd 


Cor + Cez = Ce = C 
Csi = Cual») 


Cez = C ~ Coi 


K= ganancia a alta frecuencia 


Rs = Rwol) ES 


Rs = Ry/[1 — (u/c00)] 
rı =r =r (arbitraria) 


Ajustar r, para hacer Q. = Q 


us 


A AAA A aA a oaa e A AA A e aae a a 
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YA 


(véase la ecuación 11.48). Se dice que dos circuitos cuyas funciones de ENE MT están 
relacionadas de este modo son complementarios.‘ Entonces el circuito pasatodo con una ganancia 
plana unitaria es el complemento del circuito de banda pasante con una ganancia de frecuencia cen- 
tral de 2. Existe un procedimiento sencillo para obtener el complemento de un circuito lineal dado: 
desconectar todos los nodos del circuito que estén conectados a tierra y conectarlos a V;, y desco- 
nectar todos los nodos que estén conectados a Y, y conectarlos a tierra. Esto es, intercambiar entrada 


“y tierra en un circuito lineal genera un circuito cuya función de transferencia es el complemento de 


la del circuito original. 

Regresando al problema que nos interesa, primero usamos el circuito de la figura 11.22(c) para 
formar una banda pasante con una ganancia de 2 con sólo seleccionar K = 2 e implementar el 
amplificador regulador con el circuito de la figura 11.21(c) con r; = r2. Entonces intercambiamos 
entrada y tierra y así obtenemos el circuito pasatodo de la figura 11.22(g). 

Finalmente, además de ser fácil de diseñar, los circuitos de la figura 11.22 exhiben excelente 
funcionamiento. Se pueden utilizar vor sí solos para obtener funciones de filtro de segundo orden, 
o se pueden conectar en cascada para poner en práctica filtros de orden más alto. 


Ejercicios 


D11.19 Utilice el circuito de la figura 11.22(c) para diseñar un filtro de banda pasante de segundo orden con una 
frecuencia central de 10 kHz, un ancho de banda de 3 dB de 500 Hz, y una ganancia de frecuencia central de 10. Utilice 
C=1.2nF. 


Resp. R, =R= R; = R; = 13.26 kQ; Rs = 265 KQ; C, = C¿= 1.2 nF; K = 10, rı = 10 KQ, r, = 90 KQ 


D11.20 Desarrolle el filtro Chebyshev del ejemplo 11.2, cuya función de transferencia está dada en la ecuación 
(11.25), como la conexión en cascada de tres circuitos: dos del tipo que se ilustra en la figura 11.22(a) y un circuito 
RC de op amp de primer orden del tipo que se muestra en la figura 11.13(a). Nótese que se puede hacer que la ganancia 
de cd de todas las secciones sea igual a la unidad. Hágalo así. Utilice tantos resistores de 10 kQ como sea posible. 


Resp. Sección de A orden: R, = Ra = 10 KQ, C = 5.5 nF. Sección de segundo orden con wo = 4.117 x 10* rad/s 
y Q= 1.4: Ri = R = R; = R; = 10 KQ, Rs = 14 KQ, C, = Ce = 2.43 nF, r, = oo, r3 = 0. Sección de segundo orden con 
Lo 6246x 10" ds y O= 5.56: R= R= Aa ANE 55.6 KQ, s9 a r¡=00, r¿=0. 


a sae -a met peu t tetagon ayas orie, Ayon n 


EEN NS morri AI JI A A A Ra 


11.7 FILTROS ACTIVOS DE SEGUNDO ORDEN BASADOS EN TOPOLOGÍA 
DE LAZO DE DOS INTEGRADORES 


En esta sección estudiamos otra familia de circuitos RC de op amp que desarrollan funciones de 
filtro de segundo orden. Los circuitos están basados en el uso de dos integradores conectados en 
cascada en un circuito de retroalimentación general y, por lo tanto, se conocen como circuitos de 
lazo de dos integradores. 


6 Se presenta más acerca de circuitos complementarios con la figura 11.31 siguiente. 
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Deducción del bicuadrado de lazo de dos integradores 


“Para deducir el circuito bicuadrático de lazo de dos integradores, o bicuadrado, como se le conoce 
comúnmente (bicuadrado significa a la cuarta potencia), considere la función de transferencia de 
paso alto de segundo orden 


Vap _ Ks? 
V, *+su/0) +u 


donde K es la ganancia de alta frecuencia. Al multiplicar en cruz la ecuación (11.56) y dividir ambos 
lados de la ecuación resultante entre s? (para obtener todos los términos en donde aparece s en la 
forma 1/s,'que es la función de transferencia de un integrador) resulta 


1w w 


En esta ecuación observamos que la señal (w/s)Va se puede obtener al pasar Vhp por un integrador 
con una constante de tiempo igual a 1/4). Además, pasar la señal resultante por otro integrador idén- 
tico resulta en la tercera señal en donde aparece V, en la ecuación (11.57), es decir (4% /s”)V,p. En 
la figura 11.23(a) se ilustra un diagrama a bloques para este arreglo de dos integradores. Nótese que 


(11.56) 


P 


O Vy ? 


(c) 


Fig. 11.23 Deducción de una construcción de diagrama a bloques del bicuadrado de lazo de dos integra- 
dores. 
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en anticipación al uso del circuito integrador inversor Miller de op amp para poner en práctica cada 
integrador, a los bloques integradores de la figura 11.23(a) se les han asignado signos negativos. 

Sin embargo, el problema persiste aún sobre cómo formar V,p, la señal de entrada alimentando 
los dos integradores en cascada. Con ese fin, reacomodamos la ecuación (11.57) expresando Y, en 
términos de sus versiones integradas sencilla y doble y de V, como 


l w uh 
Va KV Va =ar Vo (11.58) 


que sugiere que V;,.se puede obtener al usar el sumador ponderádo de la figura 11.23(b). Ahora 
debe ser fácil ver que se puede obtener un desarrollo completo de diagrama a bloques'al combinar 
los bloques integradores de la figura 11.23(a) con el bloque sumador de la figura 11.23(b), como 
se muestra en la figura 11.23(c). i 

En el desarrollo de la figura 11.23(c), Vhp, obtenido a la salida del sumador, desarrolla la función 
de transferencia de paso alto Tap = Vip/V; de la ecuación (11.56). La señal a la salida del primer 
integrador es —(wy/s)V ip, que es una función de banda pasante, 


(=w0/S) Vip _ K wos 


y =- FEET TET- = Topís) (11.59) 


Por lo tanto, la señal a la salida del primer integrador está marcada como V,,. Nótese que la ganancia 
de frecuencia central del filtro de banda pasante es igual a —KO. ` 

De modo semejante, podemos demostrar que la función de transferencia realizada a la salida 
del segundo integrador es la función de paso bajo, 


(us), Kug 
=P AA (11.60) 


Entonces la salida del segundo integrador está marcada Vi. Nótese que la ganancia de cd del filtro 
de paso bajo obtenida es igual a K. 

Concluimos que el bicuadrado de lazo de dos integradores que se muestra en forma de diagrama 
a bloques de la figura 11.23(c) desarrolla las tres funciones básicas de filtrado de segundo orden, 
paso bajo, banda pasante y paso alto, simultáneamente. Esta versatilidad ha hecho que el circuito 
sea muy utilizado y le ha dado su nombre de filtro activo universal. 


Ejecución del circuito 


Para obtener una ejecución de circuito de op amp de los dos bicuadrados de lazo de dos integradores 
de la figura 11.23(c), sustituimos cada integrador con un circuito integrador Miller que tenga CR = 
l/o, y sustituimos el bloque sumador con un circuito sumador de op amp que sea capaz de asignar 
tanto valores positivos como negativos a sus entradas. El circuito resultante, conocido como 
Kerwin-Huelsman-Newcomb o bicuadrado KHN en honor de sus inventores, se muestra en la 
figura 11.24(a). Dados valores para wo, Q y K, el diseño del circuito es sencillo: seleccionamos 
valores prácticos apropiados para los componentes de los integradores, C y R, de modo que CR = 
1/wo. Para determinar los valores de los resistores relacionados con el sumador, primero usamos 
superposición para expresar la salida del sumador en términos de sus entradas como 


R; Ry R Ry Wo y [a 
= + _W _% e 
Vip ale Ey RER l+ R, : Vap i E Vap (11.61) 
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(b) 


Fig. 11.24 (a) El circuito bicuadrado KHN, obtenido como construcción directa del diagrama a bloques 
de la figura 11.23(c). Las tres funciones básicas de filtrado, HP, BP y LP, se construyen simultáneamente. 
(b) Para obtener funciones de muesca y pasatodo, las tres salidas se suman con valores apropiados usando 
el sumador op amp. 


Al igualar los últimos términos del lado derecho de las ecuaciones (11.61) y (11.58) resulta 
RIR, =1 (11.62) 


que implica que podemos seleccionar valores iguales arbitraria pero prácticamente convenientes 
para R, y R; Entonces, al igualar los términos del segundo al último del lado derecho de las 
ecuaciones (11.61) y (11.58), y haciendo R, = Ryresulta la razón Ry/R, requerida para desarrollar 
una O. dada como | 


Ry/R¿=2Q0-1 (11.63) 


Entonces, un valor arbitrario pero conveniente se puede seleccionar ya sea para R, o R;, y el valor 
de la otra resistencia se puede determinar usando la ecuación (11.63). Finalmente, al igualar los 
coeficientes de V, en las ecuaciones (11.61) y (11.58) y sustituyendo R, = R, y para Ry/R, de la 
ecuación (11.63) resulta en i l í 


K=2-(1/0) (11.64) 


Por lo tanto, el parámetro K de ganancia se fija a este valor. 
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El bicuadrado KHN se puede utilizar para desarrollar funciones de muesca y pasatodo al sumar 


versiones ponderadas de las tres salidas, de paso bajo, banda pasante y paso alto. Este sumador de 
op amp se muestra en la figura 11.24(b); para este sumador podemos escribir 


-% Mota) 


R Rs A 
: (11.65) 
R R R i 
nE mR RT] 


l Al sustituir por Tap, Top y Ti de las ecuaciones (11.56), (11.59) y (11.60), respectivamente, resulta 
la función general de transferencia + 
Y, _ _g (REIRAS (Rel Rodeo + (Rel Rojas 


y, S7 + s(wo/ Q) + wa F (11:68) 


de la cual podemos ver que se pueden obtener ceros de transmisión diferentes por medio de la 
apropiada selección de los valores de los resistores sumadores. Por ejemplo, se obtiene una muesca 


al seleccionar Rg ="00 y 
Ru EA Wn 2 


Un circuito bicuadrado alternativo de lazo de dos integradores 


Un circuito bicuadrado alternativo de lazo de dos integradores, en el que se usan los tres t"pos de 
op amps de modo asimétrico, se puede desarrollar como sigue: en lugar de usar el sumador 
de entrada para sumar señales con coeficientes positivos y negativos, podemos introducir un 
inversor adicional como se muestra en la figura 11.25(a). Ahora todos los coeficientes del sumador 
tienen el mismo signo, y podemos eliminar por completo el amplificador sumador y ejecutar 
la suma de la entrada de tierra virtual del primer integrador. El circuito resultante se muestra en la 
figura 11.25(b), del cual observamos que la función de paso alto ya no existe. Éste es el precio 
pagado por obtener un circuito que utiliza todos los op amps de un modo asimétrico. El circuito de 
la figura 11.25(b) se conoce como bicuadrado de Tow-Thomas, en honor de sus inventores. 
Más que usar un cuarto op amp para desarrollar los ceros de transmisión finitos requeridos para 
las funciones de muesca y pasatodo, como se hizo con el bicuadrado KHN, se puede utilizar un 
esquema económico de alimentación en avance con el circuito de Tow-Thomas. Específicamente, 
la tierra virtual disponible a la entrada de cada uno de los tres op amps del circuito de Tow-Thomas 
permite que la señal de entrada se alimente a los tres op amps, como se muestra en la figura 11.26. 
Si V, se toma a la salida del integrador amortiguado, un sencillo análisis resulta en la función de 


transferencia de filtro 
a Et, EE lol 
C C|R RRJ C IRR, 


20 AZ (11.68) 


1 
2 PES sá 
SAS OCR CR 


SS 


que se puede usar para obtener los datos de diseño dados en la tabla 11.2. 
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(b) 


Fig. 11.25 Deducción de un bicuadrado alternativo de lazo de dos integradores donde todos los op amps 
se utilizan en forma-asimétrica, El circuito resultante en (b) se conoce como bicuadrado de Tow-Thomas. 


Fig. 11.26 El bicuadrado de Tow-Thomas. La función de transferencia de la ecuación (11.68) se obtiene 
al alimentar la señal de entrada a través de componentes apropiados a las entradas de los tres op amps. Este 
circuito puede realizar todas las funciones especiales de segundo orden. Las ecuaciones de diseño se dan en 
la tabla 11.2. 


rl: 


E 
E 
7 
ES 
Se 


È Resp. R=10 kQ; resistor para S EEE 50 KQ; C, = 10 nF; me es; R2 = 10 KQ; R; = 50 kQ 
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Tabla 11.2 DATOS DE DISEÑO PARA EL CIRCUITO DE LA FIGURA 11.26 


Todos los casos C = arbitraria, R = 1/wC, r = arbitraria 
LP C, =0, R, = %, R, = R/ganancia de cd, R; = > 
BP positiva C, =0, R} = œ, R, = œ, R, = Or/ganancia a frecuencia central 
BP negativa Cı = 0, Ri = OR/ganancia a frecuencia central, R, = œ, R3 = œ 
HP C, = C x ganancia a alta frecuencia, R, = œ, R, = œ, R} = œ 
Muesca C, =C x ganancia a alta frecuencia, R; = oo, 
(todo tipo) R= Ríwolw,) Iganancia a alta frecuencia, R; = 
AP C, = C x ganancia plana, R, = oo, R} = R/ganancia, R, = Or/ganancia * 


Observaciones finales 


Los bicuadrados de lazo de dos integradores son sumamente adaptables a numerosas aplicaciones 
y fáciles de diseñar, pero su operación resulta afectada adversamente por el ancho de banda finito 
de los op amps. Existen técnicas especiales para compensar el circuito por estos efectos (véase una 
simulación del SPICE en la sección 11.12 y la obra de Sedra y Brackett, 1978). 


Ejercicios 
D11.21 Diseñe el circuito KHN para desarrollar una función de paso alto con f = 10 kHz y Q = 2. Seleccione C = 
1 nF. ¿Cuál es el valor de ganancia de alta frecuencia que se obtiene? ¿Cuál es la ganancia de frecuencia central de la 
función de banda pasante que está simultáneamente disponible a la salida del primer integrador? 


Resp. R= 15.9 KQ; R, = Ry = R = 10 KQ (arbitrario), R; = 30 kQ; 1.5; 3 


D11.22 Utilice el circuito KHN junto con un amplificador sumador de salida para diseñar un filtro de muesca de 
paso bajo con f = 5 kHz, fn = 8 KHz, O = 5, y una ganancia de cd de 3. Seleccione C = 1 nF y R,¿= 10 KQ. 


Resp. R=31.83k0;R,= Ry= R = 10 KQ (arbitrario); R3 = 90 KQ; Ry = 25.6 KQ; Re = 16.7 KQ; Rg = œ 


D11.23 Utilice el bicuadrado de Tow-Thomas (figura 11.25b) para diseñar un filtro de banda pasante de segundo 
orden con f = 10 kHz, Q = 20, y ganancia unitaria de frecuencia central. Si R = 10 KQ, dé los valores de C, Ra y Rg- 


Resp. 1.59 nF; 200 KQ; 200 KQ 


D11.24 Utilice los datos de la tabla 11.2 para diseñar el circuitọ de la figura 11.26 para desarrollar un filtro pasatodo 
con w = 10° rad/s, Q = 5, y ganancia plana = 1. Utilice C = 10 nF y r = 10 kQ. 
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11.8 FILTROS ACTIVOS BICUADRÁTICOS DE UN SOLO AMPLIFICADOR 


Los circuitos bicuadráticos RC de op amp estudiados-en las dos secciones previas funcionan muy 
bien, son adaptables a numerosas aplicaciones, y son fáciles de diseñar y de ajustar (sintonizar) 
después de su ensamble final, pero, desafortunadamente, no son económicos en su uso de op amps, 
requiriendo tres o cuatro amplificadores por sección de segundo orden. Esto puede ser un problema, 
en especial en aplicaciones donde la corriente de la fuente de alimentación debe ser conservada, . 
por ejemplo, en un instrumento operado con baterías. En esta sección estudiaremos una clase de 
circuitos de filtro de segundo orden que requiere sólo un op amp por bicuadrado. Estos desarrollos 
mínimos, sin embargo, dependen en gran medida de la ganancia limitada y el ancho de banda del 
op amp, y también pueden ser más sensibles a las tolerancias inevitables en los valores de resistores 
y condensadores que los bicuadrados de varios op amps de las secciones anteriorés. Los bicuadra- 
dos de un solo amplificador (SAB) están por lo tanto limitados a especificaciones menos exigentes 
de filtros, por ejemplo, a factores Q de polo menores de 10. 

La sintesis de los circuitos SAB se basa en el uso de retroalimentación para cambiar los polos 
de un circuito RC del eje real negativo, donde en forma natural se encuentran, a ubicaciones 
conjugadas complejas requeridas para obtener respuesta selectiva del filtro. La síntesis de los SAB 

sigue un proceso de dos pasos: 


1. Síntesis. de un lazo de retroalimentación que desarrolla un pai de polos conjugados 
complejos caracterizados por una frecuencia wọ y un factor O de O. 


2. Inyectar la señal de entrada en una forma que desarrolle los ceros de transmisión deseados. 
Síntesis del lazo de retroalimentación 


Considere el circuito que se ilustra en la figura 11.27(a), que consiste en una red n de RC de dos 
puertos colocada en la trayectoria de retroalimentación negativa de un op amp. Supondremos que, 
excepto por tener una ganancia finita A, el op amp es ideal. Denotaremos por +t(s) la función de 
transferencia de voltaje de circuito abierto de la red n de RC, donde la definición de f(s) se ilustra 
en la figura 11.27(b). La función de transferencia 1(s) se puede, en general, escribir como la razón 
entre los dos polinomios N(s) y D(s): 


Red n RC 


(a) | (b) 


Fig. 11.27 (a) Lazo de retroalimentación obtenido al conectar una red n de RC de dos puertos en le 
trayectoria de retroalimentación de un op amp. (b) Definición de la función de transferencia de circuito abierto 
t(s) de la red RC. 
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(s) = DS 


Las raíces de N(s) son los ceros de transmisión de la red RC, y las raíces de D(s) son sus polos. Un 
estudio de teoría de redes demuestra que mientras los polos de una red RC están restringidos a 
encontrarse en el eje real negativo, los ceros pueden en general encontrarse en cualquier parte del 
plano s. 

La ganancia de lazo L(s) del circuito de retroalimentación de la figura 11.27(a) se puede 
determinar usando el método de la sección 8.7. Es simplemente el producto de la ganancia A del 
op amp y la función de transferencia 1(s), 


AN(S) 


L(s) = At(s)= Dis) 


(11.69) 


Al sustituir por L(s) en la ecuación característica 
1+L(s)=0 (11.70) 


resulta en los polos s, del circuito de lazo cerrado obtenido como soluciones a la.ecuación 
1 . 
Él === À 
(sp) F (11.71) 


En el caso ideal, 4 = oo y los polos se obtienen de . 
N(sp)=0 (11.72) 


Esto es, los polos del filtro son idénticos a los ceros de la red RC. 

Como nuestro objetivo es desarrollar un par de polos conjugados complejos, deberíamos 
seleccionar una red RC que tenga ceros de transmisión conjugados complejos. Las formas más sen- 
cillas de estas redes son las de T con puente que se muestran en la figura 11.28, junto con sus 
funciones de transferencia t(s) de ba a, con a en circuito abierto. Como ejemplo, considere el circuito 
generado al colocar la red en T con puente de la figura 11.28(a) en la trayectoria de retroalimentación 
negativa de un op amp, como se ilustra en la figura 11.29. El polinomio del polo del circuito de 
filtro activo será igual al polinomio del numerador de la red en T con puente; eritonces, 


24 wm, =s+ 1,1 ENTES UA 
AS f G) R CORR 


lo que hace posible que obtengamos u y Q como 


YC, CoR3Rs 
-i 
Q= mn EN | O m 
3 Ci 
Si estamos diseñando este circuito, wo y Q se dan y las ecuaciones (11.73) y (11.74) se pueden 
emplear para determinar C,, Cz, R; y Ra. Se deduce que hay dos grados de libertad. Agotemos uno 


de éstos al seleccionar C, = C, = C. También denotemos R, = R y R, = R/m. Al sustituir en las 
ecuaciones (11.73) y (11.74) y con alguna manipulación, resulta 


m=40* (11.75) 


CR= 2 (11.76) 
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1, 111 l 
o oh ) + 


CIR, CGR,R 
{s= : a 2 
+ o ITA E 
2 Ue ER" ER) t TORR, 
(a) 
© JL, 141 1 
rg (Zt RE ECEE 
i S SIR RIG GGR,R, 


E 1 I l l 
TEREN EE 
SS ERTGR | GR) | GGRA, 


` (b) 


Fig. 11.28 Dos redes RC (llamadas redes en T con puente) que tienen ceros de transmisión complejos. Las 
funciones de transferencia dadas son de b a a con a en circuito abierto. 


Entonces, si se nos indica el valor de O, la ecuación (11.75) se puede usar para determinar la razón 
entre los dos resistores R; y R4. Entonces los valores dados de wọ y Q se pueden sustituir en la 
ecuación (11.76) para determinar la constante de tiempo CR. Resta un grado de libertad; el valor de 
C o R se puede seleccionar arbitrariamente. En un diseño real, este valor, que establece el nivel 
de impedancia del circuito, debe seleccionarse de modo que los valores resultantes de componente 
sean prácticos. 


Fig. 11.29 Lazo de retroali- 
mentación de filtro activo gene- 
rado usando la red de T con 
puente de la figura 11.28(a). 
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A A A A A A A A N 


pi RI E O 


Ejercicios o i E 


D11.25 Diseñe el circuito de la figura 11.29 para desarrollar un par de polos con wọ = 10* rad/s y Q = 1. Seleccione ¥ 
C; z C2 =] pF. $ 


EE T TE RASEN 


BATDILAR 


Resp. R= 200 kQ; Ri = 50 KQ ; 


3 11.26 Para el circuito diseñado en el ejercicio 11.25, encuentre la ubicación de los polos de la red RC del lazo de 
š retroalimentación. . 


Resp. -0.382 x 10° y -2.618 x 10° rad/s $ 


Inyección de la señal de entrada 


Una vez sintetizado un lazo de retroalimentación que desarrolla un par de polos dado, ahora 
consideramos conectar la fuente de señales de entrada al circuito. Deseamos hacer esto, por 
supuesto, sin alterar los polos. 

En vista de que, con el propósito de hallar los polos de un circuito, una fuente ideal de voltaje 
es equivalente a un cortocircuito, se deduce que cualquier nodo de circuito que esté conectado a 
tierra puede en cambio conectarse a la fuente de voltaje de entrada sin ocasionar que cambien los 
polos. Entonces, el método para inyectar la señal de entrada en el lazo de retroalimentación consiste 
simplemente en desconectar un componente (o varios componentes) que esté(n) conectado(s) a 
tierra y conectarlo(s) a la fuente de entrada. Dependiendo del(los) componente(s) a través del cual 
la señal de entrada se inyecta, se obtienen diferentes ceros de transmisión. Éste es, por supuesto, el 
mismo método que utilizamos en la sección 11.5 con el resonador LCR y en la sección 11.6 con los 
bicuadrados basados en el resonador LCR. 

. Como ejemplo, considere el lazo de retroalimentación de la figura 11.29. Aquí tenemos dos 
nodos a tierra (un terminal de R, y el terminal positivo de entrada del op amp) que pueden servir 
para inyectar la señal de entrada. En la figura 11.30(a) se ilustra el circuito con la señal de entrada 
inyectada a través de parte de la resistencia R,. Nótese que las dos resistencias R¿/a: y R/(1 — a) 
tienen un equivalente paralelo de R4. 

El análisis del circuito para determinar su función de transferencia de voltaje 7(s) = V(s/V(s) 
se ilustra en la figura 11.30(b). Nótese que hemos supuesto que el op amp es ideal, y hemos indicado 
el orden de los pasos de análisis por los números que están en los círculos. El paso final, número 9, 
consiste en escribir una ecuación de nodo en X y sustituir por V, por el valor determinado en el paso 
5. El resultado es la función de transferencia 


y, =s(a/C¡Ry) 
© fts e3 qa a BRAD N 
Ci C¿]R, C¡CR3R, 
Reconocemos esto como una función de banda pasante cuya ganancia de frecuencia central se 


puede controlar por el valor de œ. Como se esperaba, el polinomio del denominador es idéntico al 
polinomio del numerador de t(s) dado en la figura 11.28(a). 
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(b) 


Fig. 11.30 (a) El lazo de retroalimentación de la figura 11.29 con la señal de entrada inyectadaa través de 
parte de la resistencia R4. Este circuito desarrolla la función de banda pasante. (b) Análisis del circuito en 
(a) para determinar su función de transferencia de voltaje 7(s). 


A a e S a E E E NE OII ESEE EI EE EIEEE S EE AEE E E SEEEN EE TEE 
meer en ia A A AE AT A ID IA TIA E 


Ejercicio E 
11.27 Utilice los valores de componente obtenidos en el ejercicio 11.25 para diseñar el circuito de banda pasante de  * 


- la figura 11.30(a). Determine los valores de (R¿/a) y Ry/(1 — œ) para obtener una ganancia unitaria de la frecuencia 


central. a 
£ 
Resp. 100 kQ; 100 kQ 2 
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Generación de lazos de retroalimentación equivalentes 


La transformación complementaria de lazos de retroalimentación está basada en la propiedad de 
redes lineales que se ilustran en la figura 11.31 para la red n de dos puertos (tres terminales). £a la 
parte (a) de lá figura, el terminal c está a tierra y la señal V, se aplica al terminal b. La función de 
transferencia de ba a con c a tierra se denota como /. Entonces, en la parte (b) de la figura, el terminal 
b está a tierra y la señal de entrada se aplica al terminal c. Se puede demostrar que la función de 
transferencia de c a a con b a tierra es el complemento de ż, es decir, 1 — t. (Recordemos que 
utilizamos esta propiedad al generar un desarrollo de circuito para la función pasatodo en la sección 
11:6.) - l 

La aplicación de transformación complementaria a un lazo de retroalimentación para generar 
un lazo de retroalimentación equivalente es un proceso de dos pasos: 


1. Los nodos de la red de retroalimentación, y cualquiera de las entradas de un op amp 
que están conectadas a tierra, deben desconectarse de tierra y conectarse a la salida del 
op amp. Por el contrario, los nodos que estén conectados a la salida de un op amp deben 
conectarse ahora a tierra, es decir, simplemente intercambiamos el terminal de salida del 
op amp con tierra. ` 


2. Los dos terminales de entrada del op amp deben intercambiarse. 


El lazo de retroalimentación generado por esta transformación tiene la misma ecuación caracterís- 
tica, y por lo tanto los mishos polos, que el lazo original. 

Para ilustrar lo anterior, en la figura 11.32(a) se muestra la red de retroalimentación formada 
al conectar una red RC de dos puertos en la trayectoria de retroalimentación negativa de un op amp. 
La aplicación de transformación complementaria a este lazo resulta en el lazo de retroalimenta- 
ción de la figura 11.32(b). Nótese que en el último lazo el op amp se usa en la configuración de 
seguidor de ganancia unitaria. Ahora demostraremos que los dos lazos de la figura 11.32 son 
equivalentes. . 

Si el op amp tiene una ganancia Á en circuito abierto, el seguidor del circúito de la figura 
11.32(b) tendrá una ganancia de A/(4 + 1). Esto, junto con el hecho de que la función de transferencia 


(a) (b) 


Fig. 11.31 El intercambio de entrada y tierra resulta en el complemento de la función de transferencia. 
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(a) (b) 


Fig. 11.32 La aplicación de la transformación complementaria del lazo de retroalimentación en (a) resulta 
en el lazo equivalente (mismos polos) en (b). 


de red n de ca a es 1 — t (véase la figura 11.31), hace posible que escribamos, para el circuito de la 
figura 11.32(b), la ecuación característica 


A 
Leri (1-A=0 
Esta ecuación se puede manipular a la forma 


1+At=0 


que es la ecuación característica del lazo de la figura 11.32(a). Como ejemplo, considere la 
aplicación de la transformación complementaria al lazo de retroalimentación de la figura 11.29: El 


(a) (b) 


Fig. 11.33 (a) Lazo de retroalimentación obtenido al aplicar la transformación complementaria al lazo de 
la figura 11.29. (b) Al inyectar la señal de entrada a través de C, resulta la función de paso alto. Éste es uno 
de la familia de circuitos Salien y Key. 
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lazo de retroalimentación resulta de la figura 11.33(a). Al inyectar la señal de entrada por C, resulta 
el circuito de la figura 11.33(b), que se puede demostrar (por análisis directo) que desarrolla una 
función de paso alto de segundo orden. Este circuito es uno de una familia de SAB (bicuadrados 
de amplificador individual) conocidos como circuitos Sallen y Key, en honor de sus creadores. 
El diseño del circuito de la figura 11.33(b) está basado en las ecuaciones de la (11.73) a la (11.76); 
es decir, R, = R, R¿=R/4Q*, Cı = C2= C, CR = 2Q/wr, y el valor de C se escoge de manera arbitraria 
para ser prácticamente conveniente. 

Como otro ejemplo, en la figura 11.34(a) se ilustra el lazo de retroalimentación generado al 
conectar la red RC de dos puertos de la figura 11.28(b) en la trayectoria de retroalimentación 
negativa de un op amp. Para un op amp ideal, este lazo de retroalimentación desarrolla un par 
de modos naturales conjugados complejos que tienen las mismas ubicaciones que los ceros de t(s) 


(e) 


Fig. 11.34 (a) Lazo de retroalimentación obtenido al conectar la red en T con puente de la figura 11 .28(b) 
en la trayectoria de retroalimentación negativa de un op amp. (b) Lazo equivalente de retroalimentación 
generado al aplicar la transformación complementaria al lazo en (a). (c) Filtro de paso bajo obtenido al 
inyectar V; por R, en el lazo en (b). 
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de la red RC. Entonces, usando la expresión para t(s) dada en la figura 11.28(b), podemos escribir 
para los polos de filtro activo 


; -1 
o-| sa AR za] (11.78) 


Normalmente el diseño de este circuito se basa en seleccionar R, = R, = R, C4 = C, y C; = C/m. 
Cuando se sustituyen en las ecuaciones (11.77) y (11.78), resultan en 


m=40? e (11.79) 
CR = 20/w (11.80) 


con el grado de libertad restante (el valor de C o R) dejado a elección del diseñador. 

Se puede demostrar que inyectar la señal de entrada al terminal C4, que está conectado a tierra, 
resulta en un desarrollo de banda pasante, pero, si aplicamos la transformación complementaria al 
lazo de re" ».limentación de la figura 11.34(a), obtenemos el lazo equivalente de la figura 11.34(b). 
La equivalencia de lazo significa que el circuito de la figura 11.34(b) tienelos mismos polos y por lo 
tanto la misma w y Q y las mismas ecuacic.1es de diseño (ecuaciones 11.77 a la 11.80). El nuevo 
lazo de la figura 11.34(b) se puede usar para desarrollar una función de paso bajo al inyectar la señal 
de entrada como se muestra en la figura 11.34(c). l 


A A A AA deraan ana v A ela aiarad ton nerra aa oon ii ae m TN 


Ejercicios 


4 
4 
E 
de 


¿ 11.28 Analice el circuito de la figura 11.34(c) para determinar su función de transferencia V,(s)/V¡(s) y demuestre 
4 que uy y Q son en realidad las de las ecuaciones (11.77) y (11.78). También demuestre que la ganancia de cd es unitaria, 


D11.29 Diseñe el circuito de la figura 11.34(c) para desarrollar un filtro de paso bajo con f = 4 kHz y Q = 1/V2. i 
Utilice resistores de 10 kQ. 3 
3 
Š 
4 


a 


Gretaren ne arar aa oda ee an e on 9 
DITE TTE R 


11.9 SENSIBILIDAD 


Debido a las tolerancias en valores de componentes y a la ganancia finita de los op amp, la respuesta 
del filtro real ensamblado se desvía de la respuesta ideal. Como medio para predecir estas desvia- 
ciones, el diseñador de filtro utiliza e] concepto de sensibilidad. Específicamente, para filtros de 
segundo orden suele estar interesado en hallar qué tan sensibles son sus polos en relación con 
variaciones (tolerancias iniciales y futuros cambios) en valores de componentes RC y ganancia de 
amplificador. Estas sensibilidades se pueden cuantificar usando la función clásica de sensibilidad 
S?, definida como 


y l 
S = Lim YY (11.81) 


Ax=>0 Axlx 


y 
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Entonces, 


-Yx i 
S Jey = (41.82) 
Aquí, x denota el valor de un componente (un resistor, condensador o ganancia de amplificador) y 
y denota un parámetro de interés de un circuito (por ejemplo wo o Q). Para cambios pequeños, 


y ~ Ayy 
E S Ax (11.83) 


De esta forma se puede utilizar el valor de S? para determinar el cambio por unidad en y debido a 
un cambio dado por unidad en x. Por ejemplo, si la sensibilidad de Q en relación con un resistor R, 
en particular es 5, entonces un aumento de 1% en R; resulta en un aumento de 5% en el valor de Q. 


EJEMPLO 11.3 


Para el lazo de retroalimentación de la figura 11.29, encuentre las sensibilidades de wo y Q en 
relación con todos los componentes pasivos y la ganancia del op amp. Evalúe estas sensibilidades 
para el diseño considerado en la sección previa para la cual C, = C2. 


SOLUCIÓN 


Para hallar las sensibilidades en relación con los componentes pasivos, llamadas sensibilidades 
pasivas, suponemos que la ganancia del op amp es infinita. En este caso, wọ y Q están dadas por 
las ecuaciones (11.73) y (11.74). Por lo tanto, para w tenemos f 


1 
VC,C¿RsRs 


que se puede usar junto con la definición de sensibilidad de la ecuación (11.82) para obtener 


Wo = 


Së? = SE = SR? = Se 2-3 


Para Q tenemos 


Lars 1, 1 1 
Q [NEAR + 


sobre la cual aplicamos la definición de sensibilidad para obtener 


Para el diseño con C, = C, vemos que sE = 0. Análogamente, podemos demostrar que 


S2=0, Sí=1  Sf=-! 


2 


Es importante recordar que la expresión de sensibilidad debe derivarse antes de sustituir valores 
correspondientes a un diseño en particular. 
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A continuación consideramos las sensibilidades en relación con la ganancia del amplificador. 
Si suponemos que el op amp tiene una ganancia finita A, la ecuación característica para el lazo es 


1+At(s)=0 - (11.84) 


donde t(s) está dada en la figura 11.28(a). Para simplificar las cosas podemos sustituir los compo- 
nentes pasivos por sus valores de diseño. Esto no produce errores al evaluar sensibilidades, ya que 
ahora estamos encontrando la sensibilidad con respecto a la ganancia del amplificador. Usando los 
valores de diseño previamente obtenidos, es decir, Ci = C: = C, R =R, R= RIQ y CR = 2Qlw, 
obtenemos 


e S+ slw O) + 5 
9E AF oA 1) A 


donde w y Q denotan los valores nominal y de diseño de la frecuencia del polo y factor Q. Los 
valores reales se obtienen al sustituir por £(s) en la ecuación (11.84): 


(11.85) 


Sts g OPH +u +4 [tesi] 


Suponiendo que la ganancia A sea real y dividiendo ambos lados entre A + 1, obtenemos 


lea =o (11.86) 
De esta ecuación vemos que la frecuencia real de polo, woa, y Q de polo, Qa, son 
üa = 4 : (11.87) 
Q.= E (11.88) 
Entonces 
S4“=0Q 
SoA 2Qla+1) 


—A+11+20%/4+ 1) 
Para A > 20 A > 1 obtenemos 


2 


Es costumbre cancelar el subíndice a de esta expresión y escribir 
S? e (11.89) 


Nótese que si Q es alta (O > 5) su sensibilidad en relación con la ganancia de amplificador puede 
ser bastante alta.” 


7 Debido a que la ganancia A de lazo abierto de op amps suele tener amplia tolerancia, es importante mantener Sá” y 
s? muy pequeños. 
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Una observación concluyente 


Los resultados del ejemplo 11.3 indican una desventaja seria de bicuadrados de 'un amplificador 
individual: la sensibilidad de Q en relación con la ganancia del amplificador es bastante alta. Aun 
cuando existe una técnica para reducir S en SAB (véase Sedra et al., 1980), esto se hace a expensas 
de sensibilidades pasivas aumentadas, a pesar de lo cual los SAB (bicuadrados de amplificador 
individual) resultantes se utilizan extensamente. No obstante, para filtros con factores Q mayores 
de 10, se acostumbra optar por uno de los bicuadrados multiplicadores estudiados en las seccio- 
nes 11.6 y 11.7. Para estos circuitos S; Les proporcional a Q, más que a O? como en el caso del SAB 
(ecuación 11.89). . 


Ejercicio 


' Ë 11.30 En un filtro en particular que utiliza el lazo de retroalimentación de la figura 11.29, con C, = C,, encuentre el 
cambio esperado de porcentaje en wọ y O bajo las condiciones que: (a) R} es 2% alta. (b) Ry es 2% alta. (c) R3 y R4 son 
2% altas. (d) Ambos condensadores son 2% bajos y ambos resistores son 2% altos. 


Resp. (a) -1%, +1%; (b) -1%, 1%; 3 —2%, 0%; (d) 0%, 0% 


A A RR O AS 


NADA IO IRA TNT A DA 


11.10 FILTROS DE CONDENSADOR CONMUTADO 


Los circuitos RC activos antes presentados tienen dos propiedades que hacen difícil su producción 
en forma de IC monolíticos, cuando no prácticamente imposible; éstas son la necesidad de 
condensadores de elevado valor y el requisito de constantes de tiempo RC precisas. Continuó, por 
lo tanto, la búsqueda de un método de diseño de filtro que se prestara en forma más natural a la 
puesta en práctica de circuitos integrados. En esta sección introduciremos uno de estos métodos 
que, al momento de escribir este libro, parece que es la mejor opción para este trabajo. 


El principio básico 


La técnica de filtro de condensador conmutado se basa en que la formación de un condensador 
conmutado entre dos nodos de circuito, a una rapidez suficientemente alta, es equivalente a un 
resistor que conecte estos dos nodos. Para ser específicos, considere el integrador RC activo de la 
figura 11.35(a). Éste es el conocido integrador Miller que utilizamos en el bicuadrado de lazo de 
dos integradores en la sección 11.7. En la figura 11.35(b) hemos sustituido el resistor de entrada R, 
por un condensador C; a tierra junto con dos transistores MOS que actúan como interruptores. En 
algunos circuitos más elaborados se utiliza configuración de conmutación, pero estos detalles están 
fuera del alcance de nuestro caso. 

Los dos interruptores MOS de la figura 11 35(b) están excitados por un reloj de dos fases sin 
recubrimiento. En la figura 11.35(c) se ilustran las ondas de reloj. Supondremos en esta exposición 
introductoria que la frecuencia del reloj f. (f. = 1/T.),es mucho más alta que la frecuencia de la señal 
que se está filtrando. Entonces, durante la fase ġ, de reloj, cuando C, está conectado en paralelo 
con la fuente de señales de entrada v; las variaciones en la señal de entrada son tan pequeñas que 
son despreciables. Se deduce que, durante $,, el condensador C, se carga al voltaje v, 


cı = Cu, 
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SALIDA 


a. (b) 


C: ' C: 
ENTRADA 
$i VG 
Vi Ci Ci 
T. Durante $, Durante $, 
(c) (d) 


Fig. 11.35 Principio básico de la técnica de filtro de condensador conmutado: (a) Integrador RC activo. 
(b) Integrador de condensador conmutado. (c) Reloj de dos fases (sin recubrimiento). (d) Durante H,, C; se 
carga al valor de'la corriente de v; y luego, durante ¿,, se descarga en C2. 


Entonces, durante la fase de reloj f,, el condensador C, se conecta a la entrada de tierra virtual del 
op amp, como se indica en la figura 11.35(d). El condensador C, es así forzado a descargarse, y su 
carga previa gc, es transferida a C;, en la dirección indicada en la figura 11.35(d). . 
De la anterior descripción vemos que durante cada periodo de reloj T, se extrae una cantidad 
de carga qc, = Ciu, de la fuente de entrada y se alimenta al condensador integrador C,. Entonces, 
la corriente promedio que circula entre el nodo de entrada (IN) y el nodo de tierra virtual (VG) es 


; _ Cwi 
lav, T, 


Si T, es suficientemente corto, se puede pensar que este proceso es casi continuo y definir una 
resistencia equivalente R. que en efecto está presente entre los nodos IN y VG: 


Rey = Ulla 
Entonces 


Ra = T/C, (11.90) 


Usando R., obtenemos una constante de tiempo equivalente para el integrador: 


Constante de tiempo = CRa = Te e (11.91) 
li 
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Asi, la constante de tiempo que determina la respuesta en frecuencia del filtro está determinada por 
el periodo de reloj T, y la razón de condensador C,/C|. Estos dos parámetros se pueden controlar 
bien en un proceso de circuito integrado. Especificamente, nótese la dependencia en razones de 
condensador en lugar de valores absolutos de condensadores. La precisión de razones de conden- 
sador en tecnología MOS se puede controlar a no más de 0.1%. 

Otro punto que merece la pena observar es que con una frecuencia razonable de tiempo (por 
ejemplo, 100 kHz), y razones de condensador no demasiado grandes (por ejemplo, 10), se pueden 
obtener constantes de tiempo razonablemente largas (por ejemplo, 10” s) apropiadas para aplica- 
ciones de audio. Como los condensadores ocupan por lo general áreas relativamente grandes en el 
chip del IC, se intenta reducir al mínimo estos valores. En este contexto, es importante observar que 
. las precisiones de razones antes citadas son asequibles con el valor mínimo de condensador de sólo 

0.2 pF. i 


Circuitos prácticos 


El circuito de condensador conmutado (SC) de la figura 11.35(b) forma un integrador inversor 
(nótese la dirección de flujo de carga por C, en la figura 11.35d). Como vimos en la sección 11.7, 
un filtro activo de lazo de dos integradores está compuesto de un integrador inversor y otro no 
inversor.* Para desarrollar un filtro bicuadrado de condensador conmutado, por lo tanto, necesitamos 
un par de integradores complementarios de condensador conmutado. En la figura 11.36(a) se 
muestra un circuito integrador no inversor, o positivo. El lector debe seguir la operación de este 
circuito durante las dos fases de rezoj y así demostrar que opera en una forma muy semejante 
al circuito básico de la figura 11.35(b), excepto por una inversión de signo. 

Además de desarrollar una función de integrador no inversor, el circuito de la figura 11.36(a) 
es insensible a capacitancias parásitas, pero ya no vamos a explorar más este punto. El lector 
interesado debe consultar la obra de Schaumann, Ghausi y Laker (1990). Por inversión de las fases 
de reloj en dos de los interruptores, se obtiene el circuito de la figura 11.36(b). Este circuito desa- 
rrolla la función de integrador inversor, como el circuito de la figura 11.35(b), pero es insensible a 
capacitancias parásitas (el circuito original de la figura 11.35b no lo es). El par de integradores 
complementarios de la figura 11.36 se ha convertido en el elemento de construcción estándar en el 
diseño de filtros de condensador conmutado. 

* . Consideremos ahora el desarrollo de un circuito completo bicuadrado. En la figura 11.37(a) se 
ilustra un circuito RC activo de lazo de dos integradores previamente estudiado. Considerando la 
cascada del integrador 2 y el inversor como integrador positivo, y luego simplemente sustituyen- 
do cada resistor por su equivalente de condensador conmutado, obtenemos el circuito de la figura 
11.37(b). Pase por alto el amortiguamiento alrededor del primer integrador (es decir, el condensador 
conmutado Cs) por ahora y nótese que el lazo de retroalimentación de hecho está formado por un 
integrador inversor y uno no inversor. Entonces observemos la sincronización de fase del conden- 
sador conmutado que se emplea para amortiguamiento. Invertir las fases aquí convertiría la 
retroalimentación en positiva y cambiaría los polos a la mitad derecha del plano s. Por otra parte, 
la sincronización de fase del condensador conmutado de alimentación (C6) no es tan importante; 
una inversión de fases resultaría sólo en una inversión en el signo de la función desarrollada. 


$ Enel lazo de dos integradores de la figura 11.25(b), el integrador no inversor se obtiene por la cascada de un integrador 
Miller y un inversor. 
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(b) 


conmutado. 


Fig. 11.36 Par de integradores complementarios de condensador conmutado insensible a corrientes 
la figura 11.37(a) produce 


parásitas. (a) Integrador no inversor de condensador conmutado. (b) Integrador inversor de condensador 


Wo 


B 1 


Habiendo identificado las correspondencias entre el bicuadrado RC activo y el bicuadrado 


de condensador conmutado, ahora podemos deducir ecuaciones de diseño. El análisis del circuito de 


NC¡C¿RsR, 
Al sustituir R, y R, por sus valores equivalentes de condensador conmutado, es decir, 
Ri=T/C, y Ri=TIC, 


resulta uy del bicuadrado de condensador conmutado como 


(11.92) 
_1 [6C, 
o | ORo 


(11.93) 
Tao k 
gaan 


Se acostumbra seleccionar que las constantes de tiempo de los dos integradores sean iguales, es decir, 
Si además se selecciona que los dos condensadores integradores C, y C, sean iguales, 


C|=C,=C 


(11.94) 


(11.95) 
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(9) 
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entonces 
C,¿=C,=KC, (11.96) 
donde, de la ecuación (11.93), 
K t. (1197) 


Para el caso de iguales constantes de tiempo, el factor Q del circuito de la figura 11.37(a) está dado 
por Ry/Ra. Así, el factor O del correspondiente circuito de condensador conmutado de la figura 
11.37(b) está dado por 


Q= TIC. (11.98) 
Entonces C; debe seleccionarse de 
EAT (11.99) 
Finalmente, la ganancia de la frecuencia central de la función de banda pasante está dada por 
| Ganancia de frecuencia central = & = g < (11.100) 
C; NRO 


A e AAA NA TTD O TAN IATA E TADA RARA A DIN 


Ejercicio 


n 
H 


D11.31 Utilice C, = C, = 20 pF y diseñe el circuito de la figura 11.37(b) para desarrollar una función de banda 
pasante con f = 10 kHz, O = 20, y ganancia unitaria de frecuencia central. Utilice una frecuencia de reloj fe = 200 kHz. 
Encuentre los valores de C3, Cy, Cs y Ce. 


Resp. 6.283 pF; 6.283 pF; 0.314 pF; 0.314 pF 


Åi e SRIAS A A A O INIT NEETA A 


Boer a ta aias i taaa axono 


Una observación final 


Hemos intentado dar sólo una introducción a filtros de condensador conmutado. Hemos hecho 
muchas suposiciones para simplificación, siendo la más importante la equivalente de resistor y 
condensador conmutado (ecuación 11.90). Esta equivalencia es correcta sólo a f, = co y es aproxi- 
madamente correcta para f. > f. Los filtros de condensador conmutado son, de hecho, redes de 
datos muestreados cuyo análisis y diseño se puede realizar exactamente usando técnicas de trans- 
formadas z. El lector interesado debe consultar la bibliografía que se encuentra al final de este 
capítulo. 


11.11 AMPLIFICADORES SINTONIZADOS 


En esta sección estudiamos una clase especial de red selectiva de frecuencia que es el amplificador 
sintonizado LC. En la figura 11.38 se ilustra la forma general de la respuesta en frecuencia de un 
amplificador sintonizado. Las técnicas estudiadas aplican a amplificadores con frecuencias centra- 
les que oscilan entre unos pocos cientos de kHz y unos pocos cientos de MHz. Los amplificadores 
sintonizados encuentran aplicación en las secciones de radiofrecuencia (RF) y frecuencia interme- 
dia (IF) de receptores de comunicaciones y en varios otros sistemas. Debe observarse que la 
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Ganancia 
(dB) 


Fig. 11.38 Respuesta en frecuencia de un amplificador sintonizado. 


respuesta del amplificador sintonizado de la figura 11.38 es semejante a la del filtro de banda pasante 
estudiado en secciones anteriores. - 

Como se indica en la figura 11.38, la respuesta está caracterizada por la frecuencia central wo, 
el ancho de banda B de 3 dB, y la selectividad de falda, que suele medirse como la razón entre el 
ancho de banda de 30 dB y el ancho de banda de 3 dB. En muchas aplicaciones, el ancho de banda 
de 3 dB es menor al 5% de w. Esta propiedad de banda angosta hace posibles ciertas aproxima- 
ciones que pueden simplificar el proceso de diseño, como se explica posteriormente. 

Los amplificadores sintonizados estudiados en esta sección son amplificadores de voltaje a 
pequeña señal en los que los transistores operan en el modo de clase A. Los amplificadores 
sintonizados de potencia basados en modos de operación clase C y otros modos no se estudian en 
este libro. 


El principio básico 


El principio básico que sirve de fundamento al diseño de amplificadores sintonizados es el uso de un 
circuito paralelo LCR como la carga, o a la entrada, de un amplificador de BJT o un FET. Esto se ilustra 


en lá figura 11.39 con un amplificador MOSFET que tiene una carga de circuito sintonizado. Para mayor ` 


sencillez, no se incluyen los detalles de polarización. Como este circuito utiliza un circuito sintonizado 
individual, se conoce como amplificador con resonancia a frecuencia única. En la figura 11.39(b) se 
ilustra el circuito equivalente de amplificador. Aquí, R denota el equivalente paralelo de R, y la resistencia 
de salida r, del FET, y C es el equivalente paralelo de C, y la capacitancia de salida del FET (por lo 
general muy pequeña). Del circuito equivalente podemos escribir 


y = Blin Y 
° Y,  sC+1R+1/sL 


Entonces la ganancia de voltaje se puede expresar como 


Vo _ _ 8m s 
V; CSF+s(1CR)+VULC 


que es una función de banda pasante de segundo orden. Así, el amplificador sintonizado tiene una 
frecuencia central de 


w= NIC (11.102) 


(11.101), 
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Fig. 11.39 El principio básico de amplificadores sintonizados se ilustra usando un MOSFET con una carga 
de circuito sintonizado. No se muestran los detalles de polarización. ; 


un ancho de banda de 3 dB de 
B= E (11.103) 
un factor Q de 
Q = un [B = WCR (11.104) 
y una ganancia de frecuencia central de | 
O nl (11.105) 


` Nótese que la expresión para la ganancia de frecuencia central podría haberse escrito por inspección; 
a resonancia, las reactáncias de L y C se cancelan y la impedancia del circuito paralelo LCR se 
reduce a R. 


EJEMPLO 11.4 


Se requiere diseñar un amplificador sintonizado del tipo que se muestra en la figura 11.39, con f) = 
1 MHz, ancho de banda de 3 dB = 10 kHz, y ganancia de frecuencia central = -10 V/V. El FET 
disponible tiene, en el punto de polarización, gm = 5 mA/V y r, = 10 KQ. La capacitancia de salida 
es despreciable de tan pequeña. Determine los valores de R, C; y L. 


963 


11.11 AMPLIFICADORES SINTONIZADOS 949 


SOLUCIÓN 


Ganancia de frecuencia central = -10 = —5R. Entonces, R = 2 KQ. Como R = R./Ir,, entonces R, = 
2.5 KQ. 


B=29x10'= E 


1 . 
27x 101x2x 10* 
Como w = 27 x 10% = 1/VLC, obtenemos - 


=7958 pF 


1 


Le =3.18 HH. 
41 x 10° x 7958 x 10? 


Pérdidas de inductor 


La pérdida de potencia en el inductor suele representarse por una resistencia r, en serie, como se 
muestra en la figura 11.40(a). Sin embargo, más que especificar el valor de r,, la práctica usual es 
especificar el factor Q de inductor a la frecuencia de interés, 


aa E E - (11.106) 


rs 


Típicamente, Q, está entre 50 y 200. 

El análisis de un amplificador sintonizado se simplifica grandemente al representar la pérdida 
de inductor por una resistencia paralela R,, como se muestra en la figura 11.40(b). La relación entre 
R, y Qo se puede hallar al escribir, para la admitancia del circuito de la figura 11.40(a), 


Fig. 11.40 Circuitos -equiva- 
lentes de un inductor. 


(a) ; (b) 
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Para Qo > 1, 


l 1 
Yiw) x 77| 1 +j 5H 11.107 
Al igualar esto con la admitancia del circuito de la figura 11.40(b) resulta 
SA | 
Qo l (11.108) 
o bien, lo que es equivalente, 
R, = wL Qs (11.109) 


Finalmente, debe observarse que el factor Q de bobina pone un limite superior al valor de Q 
` alcanzado por el circuito sintonizado. 


fa 


MO A RR A A SAA RI A A A IS A E o io A 


É 


RO A a 


$ Ejercicio 3 
2 

11.32 Si el inductor del ejemplo 11.4 tiene Qs = 150, encuentre R, y luego encuentre el valor al cual R; debe cambiarse El 
para mantener la Q total, y por lo tanto el ancho de banda, sin cambio. i 

4 Resp. 3kQ;15kQ ; 
apre es A A E ERE A A a gaved eR er A A Ea aa a A ma 


Uso de transformadores 


En muchos casos se encuentra que el valor requerido de inductancia no es práctico, en el sentido de 
que las bobinas -con la inductancia necesaria pudieran no existir con los altos valores requeridos 
de Qs. Una solución sencilla es utilizar un transformador para efectuar un cambio de impedancia. 
Alternativamente, se puede utilizar una bobina con derivación, conocida como autotransforma- 
dor, como se muestra en la figura 11.41. Siempre que las dos partes del inductor estén fuertemente 
acopladas, lo cual se logra haciendo él devanado en un núcleo de ferrita, las relaciones de 
transformación deben cumplirse. El resultado es que el circuito sintonizado visto entre los termi- 
nales 1 y 1’ es equivalente al de la figura 11.39(b). Por ejemplo, si se utiliza una relación de vueltas 
n = 3 en el amplificador del ejemplo 11.4, entonces se haría necesaria una bobina con inductancia 
L'=9x3.18=28.6 ¡H y una capacitancia C’ = 7 958/9 = 884 pF. Estos dos valores son más prácticos 
que los originales. 


Fig. 11.41 Un inductor con deri- 
vación se utiliza como transforma- 
dor de impedancia para permitir el 
uso de una inductancia más alta, £”, 
y una capacitancia más pequeña, C. 
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(a) a 


(b) 


Fig. 11.42 (a) La salida de un amplificador sintonizado se acopla a la entrada de otto amplificador por 
medio: de una bobina con derivación. y (b) circuito equivalente. Nótese que el uso de una bobina con 
derivación aumenta la impedancia efectiva de entrada de la segunda etapa amplificadora. 


En aplicaciones en donde es necesario acoplar la salida de un amplificador sintonizado con la 
entrada de otro amplificador, se puede usar la bobina con derivación para elevar la resistencia 
efectiva de entrada de la última etapa del amplificador. En esta forma, se puede evitar la reducción 
del O total. Este punto se ilustra en la figura 11.42 y en los siguientes ejercicios. 


E 


A A A A A a DEEPEN AE RL PI A a a ena pi 
A A A A RI IIA ARENA A AN] 


Ejercicios 


D11.33 Considere el circuito de la figura 11.42(a), primero sin derivar la bobina. Sea L = 5 LH y suponga que R; se 
fija a 1 kQ. Deseamos diseñar un amplificador sintonizado con f = 455 KHz y un ancho de banda de 3 dB de 10 kHz 
(éste es el amplificador de frecuencia intermedia de un radio de AM). Si el BJT tiene Rin = 1 KQ y Cin = 200 pF, encuentre 
el ancho de banda real obtenido y el valor requerido de C}. 


Resp. 13 kHz; 24.27 nF 


D11.34 Como el ancho de banda desarrollado en el ejercicio 11.33 es mayor que el deseado, encuentre un diseño 
alternativo utilizando una bobina con derivación, como se muestra en la figura 11.42(a). Encuentre el valor de n que 
permita que las especificaciones apenas se satisfagan. También encuentre el nuevo valor requerido de C, y la ganancia 
de corriente 1/7 a resonancia. Suponga que en el punto de polarización el BJT tiene gm = 40 mA/V. 


E 
Y 
pd 
EN 
E 
E 
5 
X 
E 
E 
3 
ES 
É 
ES 
É 
ES 
S 
Şi 
$ 
y 
È: 


PAHE OSI GEALAN OADET RAS TIRAR PANOR, 
PEU 


EET 


Resp. 1.36; 24.36 nF; 19.1 A/A 


ARTO, 


AI AAA AS RIA IT eZ 
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Fig. 11.43 Un amplificador BJT con circuitos sintonizados a la entrada y a la salida. 


Amplificadores con circuitos sintonizados múltiples 


La selectividad alcanzada con el circuito sintonizado simple de la figura 11.39 no es suficiente en 

muchas aplicaciones, por ejemplo, en el amplificador de frecuencia intermedia de un receptor de 

radio o de TV. Se obtiene mayor selectividad con más etapas sintonizadas. En la figura 11.43 

se ilustra un BJT con circuitos sintonizados tanto a la entrada como a la salida.’ En este circuito se 

muestran los detalles de polarización, de los que observamos que la polarización es bastante similar 

al circuito clásico que se utiliza en el diseño de circuitos discretos. Sin embargo, para evitar el efecto 

de carga de los resistores de polarización Ry, y Rpm en el circuito sintonizado de entrada, se'inserta 

una bobina de inducción para RF (RFC) en serie con cada resistor. Estas bobinas tienen altas 

impedancias alas frecuencias de interés. El uso de las RFC en la polarización de amplificadores 

sintonizados de RF es práctica común. 

El análisis y diseño del circuito de sintonía doble de la figura 11.43 se complica con el efecto 

Miller” debido a la capacitancia C„. Como la carga no es simplemente resistiva, como fue el caso 

-—n los amplificadores estudiados en el capítulo 7, la impedancia Miller a la entrada será complejá. 

Esta impedancia reflejada pone fuera de resonancia al circuito de entrada y produce oblicuidad de 

la respuesta del circuito de entrada. Está por. demás decir que el acoplamiento introducido por C, 

hace muy dificil la sintonía o alineamiento del amplificador. Peor aún, el condensador C,, puede ha- 
cer que se presenten oscilaciones (véase la obra de Gray y Searle, 1969, y el problema 11.75). 

Existen métodos para neutralizar el efecto de C,, usando circuitos adicionales arreglados de 

e modo que retroalimenten una corriente igual y opuesta a la que pasa por C,,. Un método alternativo, 

y preferido, es utilizar las configuraciones de circuito que no sufran el efecto Miller. Estas 


? Nótese que como el circuito de entrada es resonante en paralelo, se utiliza una señal de fuente de corriente de entrada 
(y no fuente de voltaje). ; ia ] 

4 Aquí utilizamos “efecto Miller” para el efecto de la capacitancia de retroalimentación C, al reflejar una impedancia 
de entrada, que es una función de la impedancia de carga del amplificador. 
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configuraciones se estudian a continuación, pero antes de salir de esta sección deseamos puntualizar 
que los circuitos del tipo que se muestra en la figura 11.43 suelen diseñarse utilizando el modelo de 
parámetro y del BJT (véase el apéndice B). Esto se hace porque aquí, en vista de que C, desempeña 
un papel importante, el modelo de parámetro y hace más sencillo el análisis (en comparación con 
el uso del modelo híbrido 7). Del mismo modo, los parámetros y se pueden medir fácilmente a la 
frecuencia particular de interés, wọ. Para amplificadores de banda angosta, la suposición que se hace 
por lo común es que los parámetros y permanecen aproximadamente constantes en la banda pasante. 


El cascodo y la cascada de colector común y base común 


"De nuestro estudio de la respuesta a la frecuencia de un amplificador en el capítulo 7 sabemos que 


dos configuraciones de amplificador no sufren el efecto Miller; éstas son la configuración de 
cascodo y la cascada de colector común y base común. En la figura 11.44 se ilustran amplificadores 
sintonizados basados en estas dos configuraciones. La cascada de colector común y base común 
suele preferirse en circuitos integrados, porque su estructura diferencial la hace apropiada para 
técnicas de polarización de circuitos integrados. (Nótese que los detalles de polarización del circuito 
cascodo no se muestran en la figura 11.43. La polarización se puede hacer usando circuitos 
semejantes a los estudiados en capítulos anteriores.) 


Sintonización sincronizada 


` En el diseño de un amplificador sintonizado con múltiples circuitos sintonizados surge la pregunta 
respecto a la frecuencia a la cual cada circuito debe estar sintonizado. El tema, por supuesto, es 
para la respuesta total para mostrar con llanura de banda pasante alta y selectividad de falda. Para 
investigar esta pregunta supondremos que la respuesta total es el producto de las respuestas indivi- 
duales; en otras palabras, que las etapas no interactúan. Esto se puede lograr fácilmente con circuitos 
como el que se ilustra en la figura 11.44, 

Considere primero el caso de N circuitos resonantes idénticos, conocidos como el caso 
sincrónicamente sintonizado. En la figura 11.45 se ilustra la respuesta de una etapa individual y 
la de la cascada. Observe la “contracción” del ancho de banda de la respuesta total. El ancho de 
banda B de 3 dB del amplificador total está relacionado con el de los circuitos sintonizados 
individuales, w/Q, por (véase el problema 11.77) 


Ban (11.110) 


El factor V2™ Z 1 se conoce como factor de contracción de ancho de banda. Dadas B y N, podemos 
utilizar la ecuación (11.110) para determinar el ancho de banda necesario de las etapas individuales. 


Ejercicio 
D11.35 Considere el diseño de un amplificador de frecuencia intermedia para un receptor de radio FM. Usando dos 
etapas sincrónicamente sintonizadas con fo = 10.7 MBz, encuentre el ancho de banda de 3 dB de cada etapa de modo 


que el ancho de banda total sea de 200 kHz. Usando inductores de 3 4H encuentre C y R para cada etapa. 


Resp. 310.8 kHz; 73.7 pF; 6.95 kQ 


“ 
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(b) 


Fig. 11.44 Dos configuraciones de amplificador sintonizado que no sufren del efecto Miller: (a) casca- 
da de colector común y base común. (Nótese que los detalles de polarización del circuito cascodo no se 
muestran.) i 


Sintonización escalonada 


Se obtiene una mucho mejor respuesta total si se hace sintonización escalonada de etapas indivi- 
duales, como se ilustra en la figura 11.46. Los amplificadores con sintonización escalonada suelen 
diseñarse de modo que la respuesta total exhibe llanura máxima alrededor de la frecuencia central fo. 
Se puede obtener esta respuesta si se transforma la respuesta de un filtro de paso bajo máximamente 
plano (Butterworth) al eje de frecuencia hasta wọ. Aquí veremos cómo se hace esto. 

La función de transferencia de un filtro de banda pasante de segundo orden se puede expresar 
en términos de sus polos como 
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IT| (dB) 


Respuesta de etapas 


SENTE e individuales 
| A 
Ji BIN , 
| Respuesta total 
(Lp. 


PR 
cole 


0 
Fig. 11.45 Respuesta en frecuencia de un amplificador sincrónicamente sintonizado. 


we Ww 


Tes) = u Emms (11.111) 


Y 


E lora 1-4) 
20 409 TN 49 


Para un filtro de banda angosta, O > 1, y para valores de s en la vecindad de + jwo (véase la figura 
11.47b) el segundo factor del denominador es aproximadamente (2jwy). Por lo tanto, la ecuación 
(11.111) se puede aproximar por 


Respuesta de etapas 
individuales 


ppal Fig. 11.46 La sintonía escalonada 


de circuitos resonantes individuales 
puede resultar en una respuesta total 
con banda pasante más plana que la 
obtenida con sintonía sincrónica (fi- 
gura 11.45). 
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ay/2 a/2 


1) = S+ we/2Q — jw a (s — jwo) + 9/20 


(11.112) 


Ésta se conoce como la aproximación de banda angosta.'' Nótese que la respuesta en magnitud, ' 
para s = jw, tiene un valor pico de a,Q/w, a w = wo, como se esperaba. 

Ahora considere una red de paso bajo de primer orden con un solo polo en p = —wwy/2Q 
(utilizamos p para denotar la variable de frecuencia compleja para el filtro de paso bajo). La función 
de transferencia es 


K 


TP) = Fud ! 


(11.113) 


donde K es una constante. Al comparar las ecuaciones (11.112) y (11.113) observamos que son 
idénticas para p = s — jwg o bien, lo que es equivalente, 


s =p + jw (11.114) 


Este resultado implica que la respuesta del filtro de banda pasante de segundo orden en la vecindad 
de su frecuencia central s = jw, es idéntica a la respuesta de un filtro de paso bajo de primer orden 
con un polo en (—/20) en la vecindad de p =0. Entonces, la respuesta de banda pasante se puede 
obtener al desplazar el polo del prototipo de paso bajo y sumar el polo conjugado complejo, como 
se ilustra en la figura 11.47. Esto se llama transformación de paso bajo a banda pasante para 
filtros de banda angosta. 

La transformación p = s — jw se puede aplicar a filtros de paso bajo de orden mayor que uno. 
Por ejemplo, podemos transformar un filtro de paso bajo de segundo orden máximame: ʻe plano 
(Q= 1/42) para obtener un filtro de banda pasante máximamente plano. Si el ancho de banda de 
3 dB del filtro de banda pasante debe ser B rad/s, entonces el filtro de paso bajo debe tener una 
frecuencia de 3 dB (y así una frecuencia de polo) de (B/2) rad/s, como se ilustra en la figura 11.48. 
El resultante filtro de banda pasante de cuarto orden será de sintonía escalonada, con dos circuitos 
sintonizados (véase la figura 11.48) con 


Y2 
Wwe = wo + B=8 Qx > (11.115) 
22. V2 
Y2 
A Be. OE A (11.116) 
2V2 V2 


Nótese que para que la respuesta total tenga una ganancia unitaria normalizada de frecuencia central, 
las respuestas individuales se muestran en la figura 11.48(d) con iguales ganancias de frecuencia 
central de V2. En la práctica, las respuestas individuales no necesitan tener iguales ganancias de 
frecuencia central, como se ilustra en los siguientes ejercicios. 


L! La respuesta de banda pasante es geométricamente simétrica alrededor de la frecuencia central wo. Esto es, cada 
dos frecuencias wı y wz a las cuales la respuesta en magnitud es igual están relacionadas por wiw? = wô. Para Q alta, la 
simetría se hace casi aritmética para frecuencias cercanas a wo. Es decir, dos frecuencias con la misma respuesta en magnitud 
están casi igualmente espaciadas de wo. Lo mismo es cierto para filtros de banda pasante de orden más alto diseñados usando 
la transformación que se presenta en esta sección. 
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Filtro de paso bajo 


Filtro pasabanda 
Imp) A 


(a) 


(b) 


Respuestas 
individuales 


s =p + joo Respuesta 


TES 0.707 — = SR 


0 B Im(p) 
2 B A E B ? 
wo ~ IT d 


(c) (d) 


Fig. 11.48 Obtención de los polos y respuesta en frecuencia de un amplificador de banda pasante de cuarte 


orden, banda angosta y sintonía escalonada, al transformar una respuesta máximamente plana de paso bajo 
y segundo orden. 


AR IS AUT 
E 
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¿ Ejercicios 


; D11.36 Se requiere un diseño de sintonía escalonada para el amplificador de frecuencia intermedia especificado en 


¿ el ejercicio 11.35, Encuentre foi, B1, fo2 y B2- También dé el valor de C y R ais cada una de las dos etapas. (Recuerde 


* que deben usarse inductores de 3 H.) 


E Resp. 10.77 MHz; 141.4 kHz; 10.63 MHz; 141.4 KHz; 72.8 pF; 15.5 KQ; 74.7 pF: 15.1 kQ 


¿ 114.37 Usando el hecho de que la ganancia de voltaje a resonancia es proporcional al valor de R, encuentre la razón 
+ de la ganancia a 10.7 MHz del amplificador de sintonía escalonada diseñado en el ejercicio 11.36, y el amplificador 
z sincrónicamente sintonizado diseñado en el ejercicio 11.35. (Sugerencia: para el amplificador de sintonía escalonada 


į nótese que la ganancia a wọ es igual al producto de las ganancias de las etapas individuales a sus frecuencias de 3 dB.) 


i Resp. 2.42 


11.12 EJEMPLOS DE SIMULACIÓN DEL SPICE 


La simulación de circuitos se utiliza en el diseño de filtros por lo menos para tres propósitos: (1) 
verificar la corrección del diseño suponiendo componentes ideales; (2) investigar los efectos de las 
características no ideales de los op amps en la respuesta del filtro; y (3) determinar el porcent "e de 
circuitos fabricados con componentes prácticos, cuyos valores tienen estadísticas de tolerancia 
especificadas, que satisfacen las especificaciones de diseño (este porcentaje se conoce como 
rendimiento). En esta sección presentamos dos ejemplos que ilustran el uso del SPICE para los 
primeros dos propósitos. El tercer aspecto de diseño asistido por computadora, aunque es muy 
importante, es un tema más bien especializado y lo consideramos fuera del alcance de este texto 
(véase, por ejemplo, Daryanani, 1976). 


EJEMPLO 11.5: VERIFICACIÓN DEL DISEÑO DE UN FILTRO CHEBY3==- 
DE QUINTO ORDEN 


Nuestro primer ejemplo muestra la forma en que el SPICE se puede utilizar para verificar el diseño 
de un filtro Chebyshev de quinto orden. Específicamente, simulamos la operación del circuito cuyos 
valores de componentes se obtuvieron en el ejercicio 11.20. El circuito completo se ilustra en la 
figura 11.49(a). Consiste en una cascada de dos resonadores LCR simulados de segundo orden que 
utilizan el circuito Antoniou, así como el circuito RC de op amp de primer orden. Usando el SPICE, 
nos gustaría comparar la magnitud de la respuesta del filtro con la calculada directamente con su 
función de transferencia. Aquí, observamos-que el SPICE también se puede utilizar para realizar 
esta última tarea (véase Roberts y Sedra, 1997). 

Como el propósito de la simulación es simplemente verificar el diseño, suponemos componen- 
tes ideales. Para los op amps, utilizamos un modelo casi ideal, es decir, una fuente de voltaje 
controlada por voltaje (VCVS) con una ganancia de 10% V/V, como se muestra en la figura 11.49(b). 
El archivo de entrada para el circuito del filtro Chebyshev aparece en el apéndice D. Debido a que 
en este circuito se repite el mismo tipo de op amp “casi ideal”, hemos escogido representarlo con . 
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(a) 


Ix + 
iit 


(b) 


Fig. 11.49 Ejemplo 11.5: (a) Circuito de filtro Chebyshev de quinto orden establecido como cascada de 
dos circuitos resonadores LCR simulados de segundo orden y un circuito RC de op amp de primer orden. 
(b) Representación de una fuente de voltaje controlada por voltaje de un op amp ideal (4 = 105. 
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un solo subcircuito llamado op amp ideal. Se requiere un análisis de CA sobre la banda lineal de 
frecuencias de 1 Hz a 20 kHz usando 100 puntos de datos. La entrada del filtro es excitada por una 
señal de CA de 1 V. l 

El SPICE produce la respuesta en magnitud que se ilustra en la figura 11.50; se muestran tanto 
una vista amplificada de la banda pasante como una vista de toda la respuesta. Estos resultados son 
casi idénticos a los calculados directamente de la función ideal de transferencia, verificando la 
corrección del diseño. 


0.0 - — — 


-05+- 


-1.0 


i l 
a f 


| 
-50 | | 
0 5 10 15 20 


Frecuencia (kH2) 


Fig. 11.50 Respuesta en magnitud del circuito de filtro de paso bajo de quinto orden que se ilustra en la 
figura 11.49. La gráfica superior muestra una vista amplificada de la región de banda pasante, y la inferior 
muestra una vista de las regiones de banda pasante y banda suprimida. (De Roberts y Sedra, 1997.) 


EJEMPLO 11.6: INVESTIGANDO EL EFECTO DE ANCHO DE BANDA FINITO 
DE UN OP AMP SOBRE LA OPERACION DEL FILTRO DE RIZO DE DOS 
INTEGRADORES 


En esté ejemplo, investigamos el efecto del ancho de banda finito de op amps prácticos sobre la 
respuesta de un filtro pasabanda de lazo de dos integradores, utilizando el circuito bicuadrado 
Tow-Thomas de la figura 11.25(b). El circuito está diseñado para dar una respuesta de banda pasante 
con f = 10 kHz, O = 20, y una ganancia unitaria de frecuencia central. Los op amps se supone son 
del tipo 741. l 
Surge la pregunta de cómo modelar el op amp para la simulación del SPICE. Aunque la 
representación más precisa sería describir todo el circuito del op amp a nivel de transistores, esto 
demandaría mucho tiempo y memoria de la computadora. Un método mucho más razonable, y que 
es el que aquí utilizamos, consiste en emplear un macromodelo del op amp 741. Específicamente, 
modelamos el comportamiento terminal del op amp con la red lineal de una constante de tiempo 
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Fig. 11.51 Representación 
del circuito equivalente de un 
polo de un op amp operado 
dentro de su región lineal. 


Ap = Co Ry wg = WR¡C; 


que se ilustra en la figura 11.51. No se incluyen no linealidades en el modelo porque el análisis aquí 

` ejecutado es un análisis de CA que pasa por alto estas no linealidades. (Si deben investigarse 
los efectos de no linealidades del op amp, debe efectuarse un análisis de transitorios.) Se emplean los 
siguientes valores para los parámetros del modelo en la figura 11.51: 


Ra=2MQ — Re=500MQ  R,=75Q 
Gn=0.19mA/V  R¡=1.323x10%8%  C,=30pF 


Estos valores resultan en las resistencias especificadas de entrada y salida del op amp tipo 741. 
Además, producen una ganancia de cd 4, = 2.52 x 10% V/V y una frecuencia de 3 dB, fy, de 4 Hz, 
otra vez igual a los valores especificados para el 741. Nótese que la selección de los valores 
individuales de Gm», R, y C, no tienen importancia mientras G„Rı = Ay y CIR; = 1/277.f. 

El circuito Tow-Thomas simulado se ilustra en la figura 11.52, y el correspondiente archivo de 
entrada del SPICE aparece en el apéndice D. La lista incluye el macromodelo del op amp descrito 
por el subcircuito op amp no ideal. Se aplica una señal de 1 V de CA a la entrada del filtro de modo 


R,= 10k0) 


Ca = 1.59 nF 


Fig. 11.52 Ejemplo 11.6: Filtro de banda pasante de segundo orden establecido con un circuito bicuadrado 
de Tow-Thomas que tiene f = 10 kHz, O = 20, y ganancia unitaria de frecuencia central. Se supone que los 
op amps son del tipo 741. i 
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que el voltaje de salida del filtro represente la función de transferencia del filtro. La respuesta en 
frecuencia del filtro se calcula entre 8 kHz y 12 kHz usando 100 puntos linealmente separados. Otra 
sección del SPICE está concatenada a una del apéndice D para calcular la respuesta “ideal” de 
frecuencia. En la última simulación, el subcircuito del op amp es sustituido con uno que contiene 
el modelo casi ideal utilizado en el ejemplo 11.5. 

En la figura 11.53 se ilustran los resultados de la simulación, de los cuales observamos la 
importante desviación entre la respuesta del filtro usando el op amp 741 y la que resulta usando el 
modelo casi ideal de op amp. Específicamente, la respuesta con op amps prácticos muestra 
una desviación en la frecuencia central de unos —100 Hz y una reducción enel ancho de banda de 
3 dB de 500 Hz a alrededor de 110 Hz. Entonces, en efecto, el factor O del filtro ha aumentado del 
valor ideal de 20 a. unos 90. Este fenómeno, conocido como enriquecimiento de Q, es predecible 
con un análisis del bicuadrado de lazo de dos integradores con el ancho de banda finito del op amp 
tomado en cuenta (véase la obra de Sedra y Brackett, 1978). Este análisis muestra que se presenta 
un enriquecimiento de Q como resultado del exceso de retraso en fase introducido por el ancho 
de banda finito del op amp. La teoría también muestra que el efecto del enriquecimiento de Q se 
“puede compensar si se introduce un adelanto de fase alrededor del lazo de retroalimentación. Esto 

.se puede lograr conectando un pequeño condensador, C., en paralelo con el resistor Ro. Para 
investigar el potencial de esta técnica de compensación, repetimos la simulación del SPICE con 
diversos valores de capacitancia. Los resultados se muestran en la figura 11.54(a). Observamos que 
a medida que la capacitancia de compensación se aumentó desde 0 pF, tanto el Q del filtro como el 
pico de resonancia de la respuesta del filtro se acercan a los valores deseados. Es evidente, sin 
embargo, que una capacitancia de compensación de 80 pF ocasiona que la respuesta se desvíe más 


; Op amp 741 


Op amp ideal 


8.0 10 


Frecuencia (kHz) 


Fig. 11.53 Comparación de la respuesta en magnitud del circuito bicuadrado de Tow-Thomas que se 

. muestra en la figura 11.52, construido con op amps del tipo 741, con la respuesta ideal en magnitud. Estos 

As resultados ilustran el efecto de la ganancia finita de cd y ancho de banda del op amp 741 en la respuesta en 
frecuencia del circuito bicuadrado de Tow-Thomas. (De Roberts y Sedra, 1997. ) 
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9.0 9.2 9.6 10.0 10.4 10.8 


(a) 


8.0 8.5 9.0 9.5 10.0 10.5 11.0 11.5 


Frecuencia (kHz) 
(b) 


Fig. 11.54 (a) Respuesta en magnitud del circuito bicuadrado de Tow-Thomas con diferentes valores de 
capacitancia de compensación. Para comparación, también se muestra la respuesta ideal. (b) Comparación 
de la respuesta en magnitud del circuito bicuadrado de Tow-Thomas usando un condensador de compensa- 
ción de 64 pF contra la respuesta ideal. (De Roberts y Sedra, 1997.) 


Resumen 


E Unfiltro es unared lineal de dos puertos con una función 
de transferencia T(s)= V.(s/V(s). Para frecuencias físicas, la 

' transmisión de filtro se expresa como Tw) = TG., 
La magnitud de transmisión se puede expresar en decibe- 
les usando ya sea la función de ganancia G(w) = 20 log|7] o 
la función de atenuación A(w) = -20 log]7.. 


IM Las características de transmisión de un filtro se especi- 
fican en términos de los bordes de la(s) banda(s) pasante(s) 
y la(s) banda(s) suprimida(s), la máxima variación permitida 
en transmisión de banda pasante, Amix (dB), y la mínima 


atenuación requerida en la banda suprimida, Amin (dB). En ` 


algunas aplicaciones, las características de fase también se 
especifican. 


E La función de transferencia de un filtro se pueden expre- 
sar como la razón entre dos polinomios en s, el grado del 
polinomio del denominador, N, es el orden del filtro. Las X 
raíces del polinomio del denominador son los polos (modos 
naturales). 7 


M Para obtener una respuesta altamente selectiva, los polos 
son complejos y se presentan en pares conjugados (excepto 
para un polo real cuando N es impar). Los ceros se ponen en 
el eje jw en la(s) banda(s) suprimida(s) incluyendo w = 0 y 


Ww = oo, 


M La aproximación del filtro Butterworth produce una 
respuesta de paso bajo que es máximamente plana a w = 0. 
La transmisión decrece monótonamente a medida que w 
aumenta, llegando a 0 (atenuación infinita) a medida que w = 
es. donde se encuentran todos los N ceros de transmisión. La 
ecuación (11.11) da 17], donde e está dada por la ecuación 
(11.14) y el orden N se determina usando la ecuación (11.15). 
Los polos se encuentran usando la construcción gráfica de la 
figura 11.10, y la función de transferencia está dada por 
la ecuación (11.16). 
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del ideal. Entonces, se obtiene óptima compensación con un valor de capacitancia entre 60 y 80 pF. 
Más experimentación mediante el uso del SPICE hace posible que determinemos que este óptimo 
se obtiene con una capacitancia de compensación de 64 pF. Se muestra la respuesta correspondiente, 
junto con una respuesta ideal, en la figura 11.54(b). Observamos que aun cuando el Q del filtro se 
ha restablecido a su valor ideal, permanece una desviación en la frecuencia central. No perseguimos 
aqui este tema; nuestro objetivo no es presentar un estudio detallado del diseño de los bicuadrados de 
lazo de dos integradores sino que, más bien, es ilustrar la aplicación del SPICE en la investigación 
de operación no ideal de circuitos de filtro activo. 


Mi La aproximación del filtro Chebyshev produce una res- 
puesta de paso bajo que es igualmente ondulada en la banda 
pasante con la transmisión decreciendo monótonamente en la 
banda suprimida. Todos los ceros de transmisión están en s = 
eo, La ecuación (11.18) da |7} en la banda pasante y la ecuación 
(11.19) da |7] en la banda suprimida, donde e está dada por la 
ecuación (11.21). El orden N se puede determinar usando 


la ecuación (11.22). Los polos están dados por la ecuación 


(11.23) y la función de transferencia por la ecuación (11.24). 


WE Las figuras 11.13 y 11.14 contienen un resumen de fun- 


. ciones de filtro de primer orden y sus desarrollos. 


Mi Lafigura 11.16 contiene las características de siete funcio- 
nes especiales de filtrado de segundo orden. 


IE El resonador LCR de segundo orden de la figura 11.17(a) 
desarrolla un par de polos conjugados complejos con wọ = 
WWLC y Q = wo CR. Este resonador se puede usar para 
desarrollar las diversas funciones especiales de filtrado de 
segundo orden, como se muestra endafigura 11.18. 


E Al sustituir el inductor de un resonador LCR con una 
inductancia simulada obtenida usando el circuito de Antoniou 
de la figura 11.20(a), resulta el resonador RC de op amp de la 
figura 11.21(b). Este resonador se pusde usar para desarrollar 
las diversas funciones de filtro de segundo orden, como se 
muestra en la figura 11.22. Las ecuaciones de diseño para estos 
circuitos se dan en la tabla 11.1. 


MM Los bicuadrados basados en la topología de lazo de dos 
integradores son los desarrollos de filtro de segundo orden más 
adaptables y conocidos. Hay dos variedades: el circuito KHN 
de la figura 11.24(a), que desarrolla las funciones de paso bajo, 
paso de banda (banda pasante) y paso alto simultáneamente y 
se pueden combinar con el amplificador sumador de salida de 
la figura 11.28(b) para desarrollar las funciones de muesca y 
pasatodo; y el circuito Tow-Thomas de la figura 11.25(b), que 
desarrolla las funciones de banda pasante y paso bajo simultá- 
neamente. Se puede aplicar alimentación en avance al circuito 
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Tow-Thomas para obtener el circuito de la figura 11.26, que se 
puede diseñar para realizar cualquiera de las funciones de 
segundo orden [véase la tabla 11.2]. 


-Æ Se obtienen bicuadrados de un amplificador individual 
si se conecta una red en T con puente en la trayectoria de 
retroalimentación negativa de un op amp. Si el op amp es 
ideal, los polos desarrollados están en las mismas ubicacio- 
nes que los ceros de la red RC. Se puede aplicar transfor- 
mación complementaria al lazo de retroalimentación para 
obtener otro lazo de retroalimentación que tenga polos idén- 
ticos. Se desarrollan ceros de transmisión diferentes al ali- 
mentar la señal de entrada a los nodos de circuito que estén 
conectados a tierra. Los bicuadrados de amplificador indivi- 
dual (SAB) son económicos en su uso de op amps pero 
sensibles a las características no ideales del op amp y por lo 
tanto limitados a aplicaciones de O bajos (Q < 10). 


Bl La función clásica de sensibilidad 


BIBLIOGRAFÍA 


P. E. Allen y E. Sanchez-Sinencio, Switched-Capacitor 
Circuits, Van Nostrand Reinhold, Nueva York, 1984. 

R. W. Brodersen, P. R. Gray y D. A. Hodges, “MOS swit- 
ched-capacitor filters”, Proceedings of the IEEE, vol. 67, 
pp. 61-74, enero de 1979. 

K. K. Clarke y D. T. Hess, Communication Circuits: Analy- 
sis and Design, capitulo 6, Addison WE Reading, 
Mass., 1971. 

G. Daryanani, Principles of Active Network Synthesis and 
Design, Wiley, Nueva York, 1976. 

M. S. Ghausi, Electronic Devices and Circuits: Discrete and 
Integrated, Holt, Rinehart and Winston, Nueva York, 1985. 

P. E. Gray y C. L. Searle, Electronic Principles, capítulo 
17, Wiley, Nueva York, 1969. 

R. Gregorian y G. C. Temes, Analog MOS Integrated Cir- 
cuits for Signal Processing, Wiley-Interscience, Nueva 
York, 1986. 

C. Ouslis y A. Sedra, “Designing custom filters”, JEEE 
Circuits and Devices, mayo de 1955, pp. 29-37. 

K. Martin, “Improved circuits for the realization of switched- 
capacitor filters”, JEEE Transactions on Circuits and 
Systems, vol. CAS-27, núm. 4, pp. 237-244, abril de 1980. 

S. K. Mitra y C. F. Kurth (eds.), Miniaturized and Integra- 
ted Filters, Wiley-Interscience, Nueva York, 1989. 


es una herramienta muy útil al investigar la magnitud de 
.tolerancia del circuito de un filtro a las inevitables impreci- 
siones en valores de componentes y a las características no 
ideales de los op amps, 


E Losfiltros de condensador conmutado están basados en el 
principio de que un condensador C, periódicamente conmuta- 
do entre dos nodos de circuito a alta frecuencia, f+, es equiva- 
lente a una resistencia R = 1/Cf. que conecte los dos nodos del 
circuito. Los filtros de condensador conmutado se pueden 
fabricar en forma monolítica usando tecnología de IC CMOS. 


E Los amplificadores sintonizados utilizan circuitos sintoni- 
zados LC como cargas, o a la entrada, de amplificadores a 
transistores. Se emplean en el diseño de la sección de sintonía 
y la sección de frecuencia intermedia (IF) de receptores de 
comunicaciones. Las configuraciones de cascodo y cascada 
de colector común y base común se utilizan con frecuencia en 
el diseño de amplificadores sintonizados. La sintonía escalo- ` 
nada de circuitos sintonizados individuales resulta en una 
respuesta más plana de banda pasante (en comparación con la 
obtenida con todos los circuitos sintonizados sincrónicamente 
sintonizados). 


G. W. Roberts y A. S. Sedra, SPICE, Oxford University 
Press, Nueva York, 1997. 

R. Schaumann, M. S. Ghausi y K. R. Laker, Design and 
Analog Filters, Prentice-Hall, Englewood Cliffs, N.J., 
1990. 

R. Schaumann, M. Soderstrand y K. Laker (eds.), Modern 
Active Filter Design, IEEE Press, Nueva York, 1981. 

A. S. Sedra, “Switched-capacitor filter synthesis”, en MOS 

` VLSI Circuits for Telecommunications, Y. Tsividis and P. 
Antognetti (eds.), Prentice-Hall, Englewood Cliffs, N.J., 
1985. 

A. S. Sedra y P. O. Brackett, Filter Theory and Design: 
Active and Passive, Matrix, Portland, Ore., 1978. 

A. S. Sedra, M. Ghorab y K. Martin, “Optimum confi- 
gurations for single-amplifier bicuadratic filters”, JEEE 
Transactions on Circuits and Systems, vol. CAS-27, núm. 
12, diciembre de 1980, pp. 1155-1163. 

W. M. Snelgrove, FILTOR 2: A Computer-Aided Filter 
Design Package, Depto. de Ingeniería Eléctrica, Univer- 
sidad de Toronto, 1981. : 

M. E. van Valkenburg, Analog Filter Design, Holt, Rinehart, 
and Winston, Nueva York, 1981. i 

A. I. Zverev, Handbook of Filter Synthesis, Wiley, Nueva 
York, 1967. 


- ProBLemAs 


Sección 11.1: Transmisión de filtro, tipos 
y especificación 


M1, 


41.2 


11.3 


—D41.4 


11.5 


11.6 


11.7 


La función de transferencia de un filtro de paso bajo 
de primer orden (como el desarrollado por un circuito 
RC) se puede expresar como 715) = wo/(s + wo), donde 
w es la frecuencia de 3 dB del filtro. Dé en forma 
de tabla los valores de |7], ġ, G y A a w = 0, 0.5wo, wo, 
20, Swo, 10w0 y 100w0. 

Un filtro tiene la función de transferencia Ts) = 
V[(s + IG? + s + 1)]. Demuestre que |N = V1 +u% 
y encuentre una expresión para su respuesta en fase 
(w). Calcule los valores de [7] y $ para w = 0.1, 1 y 
10 rad/s y luego encuentre la salida correspondiente 
a cada una de las señales de entrada siguientes: 

(a) 2 sen 0.1: (volts) 

(b) 2 sen t (volts) 

(c) 2 sen 10 (volts) 

Para el filtro cuya respuesta en magnitud se di- 
buja (curva en color) en la figura 11.3, encuentre 
IN aw = 0, w= wp y w = ws Amix = 0.5 dB, y Amin = 
40 dB. , 
Se requiere un filtro de paso bajo para pasar todas las 
señales dentro de su banda pasante, que se extiende 
de 0 a 4 kHz, con una variación de transmisión de por 
lo menos 10% (es decir, la razón entre máxima y 
mínima transmisión en la banda pasante no debe 
exceder de 1.1). La transmisión en la banda suprimida 
que se extiende de 5 kHz al co no debe exceder de 0.1% 
de la máxima transmisión de banda pasante. ¿Cuáles 
son los valores de Amix, Amin y el factor de selectividad 
para este filtro? 

Se especifica que un filtro de paso bajo debe tener 
Amix = 1 dB y Amin = 10 dB. Se encuentra que sus 
especificaciones sólo se pueden satisfacer con un 
circuito RC de una constante de tiempo que tiene una 
constante de tiempo de 1 s y una transmisión de cd de 
la unidad. ¿Cuáles deben ser las wp y ws de este filtro? 
¿Cuál es el factor de selectividad? 

Trace las especificaciones de transmisión para un 
filtro de paso alto que tenga una banda pasante defi- 
nida por f > 2 kHz y una banda suprimida definida por 
fJ S1 KHZ. Amix = 0.5 dB y Amin = 50 dB. 

Trace las especificaciones de transmisión' para un 
filtro de banda suprimida que se requiere para pa- 
sar señales sobre las bandas de O < f < 10 kHz y 
20 kHz < f< <> con Amix de 1 dB. La banda suprimida 
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se extiende de f = 12 kHz a f= 16 kHz, con una 
atenuación mínima requerida de 40 dB. 


Sección 11.2: Función de transferencia 
de un filtro 


11.8 


11.9 


11.10 


44.11 


Considere un filtro de quinto orden cuyos polos están 

todos a una distancia radial del origen de 10* rad/s. Un 

par de polos conjugados complejos está a ángulos de 

18° del eje jw, y el otro par está a ángulos de 54°. Dé 

la función de transferencia en cada uno de los siguien- 

tes casos: 

(a) Los ceros de transmisión están todos a s = eo y la 
ganancia de cd es unitaria. 

(b) Los ceros de transmisión están todos a s = 0 y la 
ganancia de alta frecuencia es unitaria. 

¿Qué tipo de filtro resulta en cada caso? 

Un filtro de paso bajo de tercer orden tiene ceros de 

transmisión a w = 2 rad/s y w = œ. Sus modos natura- 

les están a s = -1 y s = —0.5 + j0.8. La ganancia de cd 

es unitaria. Encuentre 7(s). 

Encuentre el orden N y la forma de T(s) de un filtro 

de banda pasante quetenga ceros de transmisión como 

sigue: uno a w = 0, uno a w = 10° rad/s, uno a 3 x 10° 

rad/s, uno a 6 x 10° rad/s y uno a w = œ. Si este filtro 

tiene una transmisión de banda pasante decreciente 


. monótonamente con un pico en la frecuencia central 
` de 2 x 10° rad/s, y respuesta igualmente ondulada en 


las bandas suprimidas, trace la forma de su |7]. 
Analice la red RLC de la figura P11.11 para determi- 
nar su función de transferencia VAks)/V(s) y de aquí 
sus polos y ceros. (Sugerencia: Inicie el análisis a la 
salida y trabaje hacia atrás a la entrada.) 


Fig. P11.11 
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Sección 11.3: Filtros Butterworth y Chebyshev 


D11.12 


11.13 


11.14 


D11.15 


*41.16 


11.17 


D*41.18 


Amix = 1 dB, Ami 2 


Determine el orden N del filtro Butterworth para el cual 
20 dB, y la razón de selectividad es 
wswp= 1.3. ¿Cuál es el valor real de mínima atenuación 
de banda suprimida desarrollada? Si Amin debe ser exac- 
tamente 20 dB, ¿a qué valor se puede reducir Amix? 
Calcule el valor de atenuación obtenido a una frecuen- 
cia 1.6 veces la frecuencia de 3 dB de un filtro Butter- 
worth de séptimo orden. 
Encuentre los modos naturales ds un filtro Butter- 
worth con un ancho de banda de 1 dB de 10* rad/s y 
N=S. 
Diseñe un filtro Butterworth que satisfaga las siguien- 
tes especificaciones de paso bajo: f, = 10 kHz, Amix = 
2 dB, f = 15 kHz y Amin = 15 dB. Encuentre N, los 
modos naturales y T(s). ¿Cuál es la atenuación produ- 
cida a 20 KHz? 
Trace |7] para un filtro Chebyshev de paso bajo de 
séptimo orden con wp = 1 rad/s y Amix = 1 dB. Utilice 
la ecuación (11.18) para determinar los valores de w 
a los cuales |7] = 1 y los valores de w a los cuales |7] = 
WI+e. Indique estos valores en su dibujo. Utilice 
la ecuación (11.19) para determinar |7] a w = 2 rad/s, 
e indique este punto en su trazo. Para valores grandes 
de w, ¿a qué rapidez (en dB/octava) decrece la trans- 
misión? 
Contraste la atenuación producida por un filtro 
Chebyshev de quinto orden a w; = 2 wp con la atenua- 
ción producida por un filtro Butterworth de igual 
orden. Para ambos, Amix = 1 dB. Trace |7] para ambos 
filtros en los mismos ejes. 
Se requiere diseñar un filtro de paso bajo para satis- 
uN las siguientes especificaciones: fp = 3.4 kHz, 
Amix = 1 dB, f = 4 kHz, Amin = 35 dB. f 
(a) Encuentre el orden requerido de filtro Chebys- 
hev. ¿Cuál es el exceso de atenuación de banda 
suprimida (arriba de 35 dB) que se obtiene? 
(b) - Encuentre los polos y la función de transferencia. 


Sección 11.4: Funciones de filtro de primer 
orden y segundo orden 


D11.19 


D11.20 


Utilice la información que se presenta en la figura 
11.13 para diseñar un filtró de paso bajo RC de op amp 
de primer orden que tenga una frecuencia de 3 dB de 
10 kHz, una magnitud de ganancia de cd de 10 y una 
resistencia de entrada de 10 kQ. i 

Utilice la información dada en la figura 11.13 para 
diseñar un filtro de paso alto RC de op amp de primer 
orden con una frecuencia de 3 dB de 100 Hz, una re- 
sistencia de entrada de alta frecuencia de 100 kQ y 


D*11.21 


D*11.22 


una magnitud de ganancia de alta frecuencia de la 
unidad. 

Utilice la información dada en la figura 11.13 para 
diseñar una red para conformar espectro de RC de 
op amp de primer orden, con una frecuencia cero 
de transmisión de 1 kHz, una frecuencia de polo de 
100 kHz, y una magnitud de ganancia de cd de la 
unidad. La resistencia de entrada de baja frecuencia 
debe ser de 1 KQ. ¿Cuál es la ganancia de alta frecuen- 
cia que resulta? Trace la magnitud de la función de 
transferencia contra frecuencia. 

Al conectar en cascada un circuito de paso bajo RC de 
op amp de primer orden con un circuito de paso alto RC 
de op amp de primer orden, se puede diseñar un filtro de 
banda pasante de banda ancha. Elabore este diseño para 
el caso en que la ganancia de banda media es 12 dB y el 


ancho de banda de 3 dB se extiende de 100 Hz a 10kHz. 


D11.23 


11.24 


11.25 


D**41.26 


D**41.27 


Seleccione valores apropiados de componentes bajo la ` 


restricción de que no se pueden usar resistores mayores 
de 100 kQ, y la resistencia de entrada debe ser tan alta 
como sea posible. 

Deduzca 7(s) para el circuito RC de op amp de la 
figura 11.14. Deseamos usar este circuito como des- 
fasador váriable al ajustar R. Si la frecuencia de la 
señal de entrada es 10° rad/s y si C = 10 nF, encuentre 
los valores de R necesarios para obtener desfasamien- 
tos de -30%, —60°, -90%, -120* y -150", 

Demuestre que por intercambio de R y C en el circuito 
RC de op amp de la figura 11.14, el desfasamiento re- 
sultante cubre el intervalo de O a 180° (con 0° a altas 
frecuencias y 180° a bajas frecuencias). 

Utilice la información de la figura 11.16(a) para obte- 
ner la función de transferencia de un filtro de paso bajo 
de segundo orden con wo = 10° rad/s, Q= 1 y ganan- 
cia de cd = 1. ¿A qué frecuencias alcanza |7] su máxi- 
mo? ¿Cuál es la transmisión máxima? 

Utilice la información de la figura 11.16(a) para obte- 
ner la función de transferencia de un filtro de paso bajo 
de segundo orden que apenas satisfaga las especifica- 
ciones definidas en la figura 11.3 con wp = 1 rad/s y 
Amix = 3 dB. Nótese que hay dos posibles soluciones. 
Para cada una, encuentre y y Q. Del mismo modo, si 
w; = 2 rad/s, encuentre el valor de Amin obtenido en 
cada caso. 

Utilice dos circuitos pasatodo RC de op amp de primer 
orden en cascada para diseñar un circuito que produz- 
ca un conjunto de voltajes trifásicos de 60 Hz, cada 
uno separado por 120” e iguales en magnitud, como 
se muestra en el diagrama fasorial de la figura P11.27. 


Estos voltajes simulan los utilizados en los sistemas. 


de transmisión de energía eléctrica trifásica. Utilice 
condensadores de 1 pF. 


¿vedad 


bi apseli as 


120° 


Va 


Fig. P11.27 


11.28 


D**11.29 


D*11.30 


11.31 


11.32 


Utilice la información dada en la figura 11.16(b) para 
hallar la función de transferencia de un filtro de paso 
alto de segundo orden con nodos naturales a —0.5 + 
JN3/2 y una ganancia de alta frecuencia de la unidad. 
(a) Demuestre que |7] de una función de banda pa- 
sante de segundo orden es geométricamente si- 
métrica alrededor de la frecuencia central wo. 
Esto es, cada par de frecuencias w, y wz para las 
cuales |7(jwy) = |TGw»)| están relacionadas por 
Www F w . 

Encuentre la función de transferencia del filtro de 
banda pasante de segundo orden que satisfaga es- 
pecificaciones de la forma de la figura 11.4, donde 
wpı = 8100 rad/s, wp2 = 10 000 rad/s, y Amix = 
1 dB. Si ws, = 3000 rad/s encuentre Amin Y ws2- 
Utilice el resultado del ejercicio 11.15 para hallar la 
función de transferencia de un filtro de muesca que se 
requiere para eliminar una molesta interferencia de 
60 Hz de frecuericia. Como la frecuencia de la inter- 
ferencia no es estable, el filtro debe ser diseñado para 
obtener una atenuación > 20 dB sobre una banda de 
6.Hz con centro alrededor de 60 Hz. La transmisión 
de cd del filtro debe ser unitaria. 

Considere un circuito pasatodo de segundo orden 
donde los errores en los valores de componentes 
resultan en que la frecuencia de los ceros es ligera- 
mente menor que la de los polos. En forma aproxima- 
da trace la |7] esperada. Repita para el caso cuando la 
frecuencia de los ceros sea ligeramente más alta que 
la frecuencia de los polos. 

Considere un filtro pasatodo de segundo orden donde 
los errores en los valores de componentes resultan en 
que el factor O de los ceros es mayor que el factor Q 
de los polos. En forma aproximada trace la |7] espera- 
de. Repita para el caso cuando el factor O de los ceros 
sea menor que el factor Q de los polos. 


(b) 
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Sección 11.5: El resonador LCR 
de segundo orden 


D11.33 


11.34 


11.35 


D11.36 


D11.37 


11.38 


11.39 


Diseñe el resonador LCR de la figura 11.17(a) para 
obtener modos naturales con wo = 10% rad/s y Q =2. 
Utilice R = 10 KQ. l 

Para el resonador LCR de la figura 11.17(a) encuentre 
él cambio en wọ que resulte de: 

(a) aumentar L en 1% 

(b) aumentar C en 1% 

(c) aumentar R en 1% 

Deduzca una expresión para V,(s)/V{(s) del circuito de 
paso alto de la figura 11.18(c). 

Utilice el circuito de la figura 11.18(b) para diseñar un 
filtro de paso bajo con wọ = 10% rad/s y Q = 1⁄2. . 
Utilice un condensador de 0.1 pF. 

Modifique el circuito de banda pasante de la figura 
11.18(d) para cambiar su ganancia de frecuencia cen- 
tral de 1 a 0.5 sin cambiar wọ o O. 

Considere el circuito de muesca que se ilustra en la 
figura 11.17(a) con el nodo x desconectado de tierra y 
conectado a una fuente de señales de entrada V,, el 
nodo y desconectado de tierra y conectado a otra 
fuente de señales de entrada V,, y el nodo z desconec- 
tado de tierra y conectado a una tercera fuente de 
señales de entrada V.. Utilice superposición para ha- 
llar el voltaje que se forma en los terminales del 
resonador, V,, en términos de Vy, V, y V.. 

Considere el circuito de muesca que se ilustra en la 
figura 11.18(i). ¿Para qué razón entre L) y L2 se 
presenta la muesca a 0.9 wọ? Para este caso, ¿cuál es 
la magnitud de la transmisión a frecuencias << wo?, ¿y 
a frecuencias > wọ? 


Sección 11.6: Filtros activos de segundo orden 
basados en cambio de inductor 


D11.40 


*11.41 


D*11.42 


Diseñe el circuito de la figura 11.20 (utilizando valo- 
res apropiados de componentes) para desarrollar una 
inductancia de (a) 10 H, (b) 1 H y (c) 0.1 H. 
Comenzando desde los primeros principios y supo- 
niendo op amps ideales, deduzca la función de trans- 
ferencia del circuito de la figura 11.22(a). 

Se requiere diseñar un filtro Butterworth de quinto 
orden que tenga un ancho de banda de 3 dB de 
10* rad/s y una ganancia de cd unitaria. Utilice una 
cascada de dos circuitos del tipo que se ilustra en la 
figura 11.22(a) y un circuito RC de op amp de primer 
orden del tipo que se muestra en la figura 11.13(a). 
Seleccione valores apropiados de componentes. 
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D11.43 


D11.44 


11.45 


D11.46 


D11.47 


D**11.48 


Diseñe el circuito de la figura 11.22(e) para desarrollar 
una función de muesca de paso bajo con f = 4 kHz, 
fi” 5 kHz, Q = 10 y ganancia unitaria de cd. Selec- 
cione C; = 10 nF. 

Diseñe el circuito pasatodo de la figura 11.22(g) para 
obtener un desfasamiento de 180° a f = 1 kHz y 
para tener Q = 1. Utilice condensadores de 1 nF. 
Considere el circuito de Antoniou de la figura 11.20(a) 
con R; eliminada, un condensador Cs conectado entre 
el nodo 1 y tierra y una fuente de voltaje V, conectada 
al nodo 2. Demuestre que la impedancia de entra- 
da vista por V, es Ry/s*C¿CsR¡ Ry. ¿Cómo se compor- 
ta la impedancia para frecuencias físicas (s = jw)? 
(Esta impedancia se conoce como resistencia nega- 
tiva dependiente de la frecuencia.) ` 
Usando la función del filtro de muesca de paso bajo, dada 
en la tabla 11.1, deduzca las ecuaciones de diseño dadas. 
Usando la función de transferencia del filtro de mues- 
ca de paso alto, dada en la tabla 11.1, deduzca las 
ecuaciones de diseño dadas. 

Se requiere diseñar un filtro de paso bajo de tercer orden 
del que |7] es igualmente ondulada tanto en la banda 
pasante como en la banda suprimida, en la forma que 
se ilustra en la figura 11.3 (exceptb que la respuesta 
que se muestra es para N= 5). La banda pasante del filtro 
se extiende de w = 0 a w = 1 rad/s y la transmisión de 
banda pasante varía entre 1 y 0.9. El borde de banda 
suprimida está en w = 1.2 rad/s. La siguiente función de 
transferencia se obtuvo usando tablas de diseño de filtros: 


Ts) = 0.4508(s” + 1.6996) 
- (s + 0.7294)(s° + 50.2786 + 1.0504) 


El filtro real desarrollado es para tener wp = 10% rad/s. 
(a) Obtenga la función de transferencia del filtro real 
al sustituir s por s/10*. 

Desarrolle este filtro como la conexión en cascada 
de un circuito RC de op amp de paso bajo de primer 
orden, del tipo que se muestra en la figura 11.13(a), 
y un circuito de muesca de paso bajo de segundo 
orden del tipo que se muestra en la figura 11.22(e). 
Cada sección es para tener una ganancia de cd de 
la unidad. Seleccione valores apropiados de com- 
ponentes. (Nota: Un filtro con una respuesta igual- 
mente ondulada en la banda pasante y en la banda 
suprimida se conoce como filtro elíptico.) 


(b) 


Sección 11.7: Filtros activos de segundo orden 
basados en la topología del lazo de dos 
integradores 


D11.49 


Diseñe el circuito KHN de la figura 11.24(a) para desa- 
rrollar un filtro de banda pasante con una frecuencia 


D11.50 


D11.51 


D11.52 


D11.53 


D**11.54 


central de 1 kHz y un ancho de banda de 3 dB de 50 Hz. 


Utilice condensadores de 10 nF. Dé el circuito completo 
y especifique todos los valores de componentes, ¿Cuál 
valor de ganancia de frecuencia central se obtiene? 

(a) Usando el bicuadrado KHN con el amplificador 
sumador de salida de la figura 11.24(b), demues- 
tre que una función pasatodo se desarrolla al 
seleccionar R; = Ry = Rg/Q. También demuestre 
que la ganancia plana obtenida es KRø Ry. 
Diseñe el circuito pasatodo para obtener wo = 
10° rad/s, Q=2 y ganancia plana = 10. Seleccio- 
ne valores apropiados de componentes. 
Considere un filtro de muesca con w, = wọ desarrolla- 
do usando el bicuadrado KHN con un amplificador 
sumador de salida. Si los resistores sumadores em- 
pleados tienen tolerancias de 1%, ¿cuál es el porcen- 
taje de desviación en el peor caso entre w, y wg? 
Diseñe el circuito de la figura 11.26 para desarrollar 
un filtro de muesca de paso bajo con wo = 10° rad/s, 
O=10, ganancia de cd = 1 y w, = 1.2 x 10° rad/s. Uti- 
lice C = 10 nF y r = 20 KQ. 

En el desarrollo pasatodo usando el circuito de la 
figura 11.26, ¿qué componente(s) necesitamos para 
corregir el ajuste para ajustar sólo: (a) w.? (b) ¿Q-? 
Repita 'el problema 11.48 usando el bicuadrado Tow- 
Thomas de la figura 11.26 para desarrollar la sección 
de segundo orden de la cascada. 


(b) 


Sección 11.8: Filtros activos bicuadráticos 
de un amplificador individual 


D11.55 


11.56 


41.57 


Diseñe el circuito de la figura 11.29 para desarrollar 
un par de polos con wọ = 10° rad/s y Q = 1/42. Utilice 
Cı aa C2 =] nF. . 

Considere la red en T con puente de la figura 11.28(a) 
con R; = R = Ry C, = C = C, y denote CR = 7. 
Encuentre los ceros y polos de la red en T con puente. 
Si la red se conecta en la trayectoria de retroalimenta- 
ción negativa de un op amp de ganancia infinita, como 
en la figura 11.29, encuentre los polos del amplifica- 
dor de lazo cerrado. 

Considere la red en T con puente de la figura 11.28(b) 
con R¡ = R = R, C4 = C y C; = C/16. Supongamos 
que la red está conectada en la trayectoria de retroali- 
mentación negativa de un op amp de ganancia infinita, 
y que C; está desconectado de tierra y conectado a la 
fuente de señales de entrada V;. Analice el circuito 
resultante para determinar su función de transferencia 
VAS)! V£s), donde V,(s) es el voltaje a la salida del op 


amp. Demuestre que el filtro desarrollado es una 


banda pasante y encuentre su wo, O y ganancia de 
frecuencia central. 


TEN io 


41.58 


314.59 


3*11.60 


11.61 


Considere el circuito de banda pasante que se ilustra 
en la figura 11.30. Sea C, = C2= C, R3 =R, Ra = RAQ, 
CR = 20Q/w y a = 1. Desconecte el terminal positi- 
vo de entrada del op amp de tierra y aplique Y, através 
de un divisor de voltaje R,, R3 al terminal positivo de 
entrada. Analice el circuito para hallar su función 
de transferencia V,/V,. Encuentre la razón del divi- 
sor de voltaje Ry/(R; + R2) de modo que el circuito 
realice (a) una función pasatodo y (b) una función de 
muesca. Suponga que el op amp es ideal. 

Deduzca la función de transferencia del circuito de la 
figura 11.33(b) suponiendo que el op amp es ideal. 
Entonces demuestre que el circuito desarrolla una 
función de paso alto. ¿Cuál es la ganancia de alta fre- 
cuencia del circuito? Diseñe el circuito para una res- 
puesta máximamente plana con una frecuencia de 
3 dB de 10° rad/s. Utilice C, = C3 = 10 nF. (Sugeren- 
cia: Para una respuesta máximamente plana, Q = 
WA y W348 = wo.) 

Diseñe un filtro de paso bajo Butterworth de quinto 
orden, con un ancho de banda de 3 dB de 5 kHz y una 
ganancia de cd de la unidad, usando la conexión en 
cascada de los dos circuitos Sallen y Key (figura 
11.34c) y una sección de primer orden (figura 11.13a). 
Utilice un valor de 10 kQ para todos los resistores. 
El proceso de obtener el complemento de una función de 
transferencia al intercambiar entrada y tierra, como se 
ilustra en la figura 11.31, aplica a cualquier red general 
(no sólo redes RC como se muestra). Demuestre que si 
la red n es una banda pasante con una ganancia de 
frecuencia central de la unidad, entonces el complemento 
obtenido es una muesca. Verifique esto usando los cir- 
cuitos RLC de las figuras 11.18(d) y (e). 


Sección 11.9: Sensibilidad 


11.62 


*11.63 


*41.64 


*11.65 


Evalúe las sensibilidades de wọ y Q en relación con R, 

L y C del circuito de banda pasante de la figura 

11.18(d). 

Verifique las siguientes identidades de sensibilidad: 

(a) Siy= uv, entonces S? = S¥ + S¢. 

(b) Si y = ulv, entonces S? = Sẹ — Sy. 

(c) Si y = ku, donde k es una constante, entonces 
S= St. 

(d) Si y = y”, donde n es una constante, entonces 

SË =nS;. 

(e) Siy=f(u) y u= f(x), entonces S? = SJ - Sí. 

Para el filtro de paso alto de la figura 11.33(b), ¿cuáles 

son las sensibilidades de wọ y O para una ganancia A 

de amplificador? 

Para el lazo de retroalimentación de la figura 11.34(a), 

utilice las expresiones de las ecuaciones (11.77) y 


11.66 
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(11.78) para determinar las sensibilidades de wo y Q 
en relación con todos los componentes pasivos para 
el diseño en que R, = R. 

Para el resonador RC de op amp de la figura 11.21(b), 
utilice las expresiones para wo y Q dadas en el renglón 
superior de la tabla 11.1, para determinar las sensibi- 
lidades de wo y Q para todos los resistores y conden- 
sadores. 


Sección 11.10: Filtros de condensador 
conmutado 


11.67 


11.68 


D11.69 


D11.70 
D11.71 


Para el circuito de entrada de condensador conmutado 
de la figura 11.35(b), en que se utiliza una frecuencia de 
reloj de 100 kHz, ¿cuáles resistencias de entrada corres- 
ponden a valores de capacitancia C, de 1 pF y 10 pF? 
Para un voltaje de cd de 1 V aplicado a la entrada del 
circuito de la figura 11.35(b), en que C; es 1 pF, ¿qué 
carga se transfiere por cada ciclo del reloj de dos 
fases? Para un reloj de 100 kHz, ¿cuál es el promedio 
de corriente tomado de la fuente de entrada? Para una 
capacitancia de retroalimentación de 10pF, ¿qué cam- 
bio esperaría el lector en la salida por cada ciclo del 
reloj? Para un amplificador que se satura a +10 V y el 
condensador de retroalimentación inicialmente des- 
cargado, ¿cuántos ciclos de reloj serían necesarios 
para saturar el amplificador? ¿Cuál es el promedio de 
pendiente del voltaje de salida en escalera producido? 
Repita el ejercicio 11.31 para una frecuencia de reloj 
de 400 kHz. 

Repita el ejercicio 11.31 para O = 40. 

Diseñe el circuito de la figura 11.37(b) para desarro- 
llar, a la salida del segundo integrador (no inversor), 
una función de paso bajo máximamente plana con 
wa = 10% rad/s y ganancia de cd de la unidad. Utilice 
una frecuencia de reloj f. = 100 kHz y seleccione C; = 
Cı = 10 pF. Dé los valores de C3, Ca, Cs y Ce. 
(Sugerencia: Para una respuesta máximamente plana, 
Q= WZ y 348 = wo.) 


Sección 11.11: Amplificadores sintonizados 


*41.72 


Una fuente de señales de voltaje con una resistencia R, = 
10 kQ se conecta a la entrada de un amplificador BJT de 
emisor común. Entre base y emisor está conectado un 
circuito sintonizado con L = 1 „H y C = 200 pF. El 
transistor está polarizado a 1 mA y tiene £ = 200, C, = 
10 pF y C,, = 1 pF. La carga del transistor es una 
resistencia de 5 kQ. Encuentre wo, Q, el ancho de banda 
de 3 dB y la ganancia de frecuencia central de este 
amplificador con resonancia a frecuencia única. 
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11.74 


14.75 


*11.76 


**44.77 (a) 
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Una bobina que tiene una inductancia de 10 4H está 
destinada para aplicaciones alrededor de una frecuen- 
cia de 1 MHz. Su Q está especificada que debe ser 
200. Encuentre la resistencia R, paralela equivalente. 
¿Cuál es el valor del condensador necesario para 
producir resonancia a 1 MH2? ¿Cuál resistencia adi- 
cional en paralelo se requiere para producir un ancho 
de banda de 3 dB de 10 kHz?. 

Una inductancia de 36 4H está en resonancia con un 
condensador de 1000 pF. Si el inductor está derivado 
a un tercio de sus vueltas y se conecta un resistor de 


1 KQ en paralelo con la tercera parte de las vueltas 


de la bobina, encuentre f y O del resonador. : 
Considere un amplificador de transistor con emisor 
común, cargado con una inductancia L. Despreciando 
Fo Y Fx, demuestre que wC, < 1/wL, la admitancia de 
entrada está dada por 


Yin = G i ¿Cga) + jC: + Ca) 


Nota: La parte real de la admitancia de entrada puede 

ser negativa. Esto puede llevar a oscilaciones. 

(a) Sustituyendo s=jwen la función de transferencia 
Xs) de un filtro de banda pasante de segundo 
orden (véase la figura 11.16c), encuentre |TGw)]. 
Para w en la vecindad de wọ [esto es, w = wọ + 
6 = wa(1+ ón), donde wiwo < 1 de modo 
que a? ~ uh (1 + 28/w)], demuestre que, para 
0>1, 


[7 Gi)! 
vl+ 40 (wlw) 


(b) Utilice el resultado obtenido en (a) para demos- 
trar que el ancho de banda B de 3 dB, de N 
secciones sincrónicamente sintonizadas conec- 
tadas en cascada, es 


B= (wQ -1 


ITUwy) = 


Usando el hecho de que, para Q > 1, la respuesta 
de banda pasante de segundo orden en la vecin- 
dad de wo es la misma que la respuesta de un 
filtro de paso bajo de primer orden con frecuen- 
cia 3 dB de (19/20), demuestre que la respues- 
ta de banda pasante a w = wo + Ów, ôw < wo, está 
dada por 


IT Giwo)l 


TG) = TENA 


*41.78 
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ecuación (11.110) para demostrar que un ampli- 
ficador de banda pasante con un ancho de banda 
B de 3 dB, diseñado usando N etapas sincrónica- 
mente sintonizadas, tiene una función total de 
transferencia dada por 


| Ti jiwolpasatodo 


[TGw)Ipasatodo + 00+407"=D60BP]” 


(c) Utilice la relación deducida en (b) para hallar la 
atenuación (en decibeles) obtenida a un ancho de 
banda 28 para N = 1 a 5. También encuentre la 
razón entre el ancho de banda de 30 dB y el ancho 
de banda de 3 dB paraN=1aS. 

Este problema investiga la selectividad de amplifica- 
dores de sintonización escalonada máximamente pla- 


nos, deducida en la forma que se ilustra en la figura 


11.48. 

(a) El filtro (Butterworth) de paso bajo máximamen- 
te plano, de ancho de banda de 3 dB (B/2) y orden 
N, tiene una respuesta en magnitud 


donde Q = Im(p), es la frecuencia en el dominio 
de paso bajo. (Esta relación se puede obtener 
usando la información contenida en la sección 
11.3 sobre filtros Butterworth.) Utilice esta ex- 
presión para obtener, para el correspondiente 
filtro de banda pasante a w = uy + fw, Ów < uo, 


. 2N 
Ón 
IM =1 J 1+ f 2) 
Utilice la función de transferencia de (a) para 
hallar la atenuación (en decibeles) obtenida a un 
ancho de banda de 2B para N = 1 a 5. También 
encuentre la razón entre el ancho de banda de 
30 dB y el ancho de banda de 3 dB paraN=1a5. 
Considere un amplificador de banda pasante de sinto- 
nización escalonada de sexto orden con frecuencia 
central w y ancho de banda B de 3 dB. Los polos 
deben obtenerse por desplazamiento de los del fil- 
tro de paso bajo máximamente plano de tercer orden, 
dado en la figura 11.10(c). Para los tres circuitos 
resonantes encuentre wo, el ancho de banda de 3 dB 


yO. 


(b) 


5.3 


(b) Utilice la relación deducida en (a) junto con la- «4 
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INTRODUCCIÓN 


En el diseño de sistemas -electrónicos, con frecuencia surge la necesidad de señales que tengan 
formas de onda estándar prescritas, por ejemplo, ondas senoidales, cuadradas, triangulares, pulsos, 
etc. Entre los sistemas en que se requieren señales estándar se cuentan los. sistemas de cómputo y 
de control, donde pulsos de reloj son esenciales para, entre otras cosas, sincronía de ondas; en 
sistemas de comunicación, donde las señales de varias formas de onda se utilizan como portadoras 
de información; en sistemas de prueba y mediciones en donde las señales, también de varias formas, 
se utilizan para probar y caracterizar dispositivos y circuitos electrónicos. En este capítulo estudia- 
mos los circuitos generadores de señales. 

Hay dos métodos claramente diferentes para la generación de ondas senoidales, quizá las más 
comunes de las ondas estándar. El primer método, que se estudia en'las secciones 12.1 a 12.3, utiliza un * 
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lazo de retroalimentación positiva que consiste en un amplificador y una red selectiva de frecuenciaRC - * 
. o LC. La amplitud de las ondas senoidales generadas se limita, o ajusta, por medio de un mecanismo no + 
lineal, implementado ya sea con un circuito separado o mediante las no linealidades del dispositivo * 
amplificador mismo. No obstante lo anterior, estos circuitos, que generan ondas senoidales a través de 
fenómenos de resonancia, se conocen como osciladores lineales. El nombre los distingue con claridad 
de los circuitos que generan ondas senoidales por medio del segundo sistema. En estos circuitos se 
obtiene una onda senoidal al conformar adecuadamente una onda triangular. En la sección 12.9 estudia- 
mos circuitos conformadores de onda, en seguida del estudio de generadores de ondas triangulares. 

Los circuitos que generan ondas cuadradas, triangulares, pulsos, etc., reciben el nombre de 
osciladores no lineales o generadores de funciones y utilizan elementos de circuitos conocidos como 
multivibradores. Hay tres tipos de multivibradores: el biestable (sección 12.4), el astable (sección 
12.5) y el monoestable (sección 12.7). Los circuitos multivibradores presentados en este capítulo 
emplean op amps y están destinados a aplicaciones analógicas de precisión. Los circuitos multivi- 
bradores que emplean compuertas lógicas digitales se estudian en el siguiente capítulo. 

Se obtiene un esquema general y bastante adaptable para la generación de ondas cuadradas y 
triangulares si se conecta un multivibrador biestable y un integrador op amp en un lazo de- 
retroalimentación (sección 12.7). Se pueden obtener resultados semejantes por medio de un chip 
de IC comercialmente disponible y adaptable, el temporizador 555 (sección 12.8). El capítulo 
comprende también un estudio de circuitos de precisión que ponen en práctica las funciones de 
rectificador introducidas en el capítulo 3. Los circuitos estudiados aquí (sección 12.9), con todo, 
están destinados a aplicaciones que exigen precisión, como es el caso de sistemas de instrumenta- 
ción, incluyendo la generación de ondas. El capítulo concluye con ejemplos que ilustran el uso del 
SPICE en la simulación de circuidos osciladores. 


$ 
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12.1 PRINCIPIOS BÁSICOS DE OSCILADORES SENOIDALES 


En esta sección estudiamos los principios básicos en los que está basado el diseño de osciladores 
lineales de ondas senoidales. A pesar del nombre de oscilador lineal, se tiene que emplear alguna 
forma de no linealidad para obtener el control de la amplitud de la onda senoidal de salida. De hecho, 
todos los osciladores son esencialmente circuitos no lineales. Esto complica el trabajo de análisis 
y diseño de osciladores; ya no es posible aplicar directamente métodos de transformación (plano s), 
pero se han perfeccionado técnicas por medio de las cuales se pueden obtener osciladores senoidales 
en dos pasos. El primero de éstos es lineal, y fácilmente se pueden emplear métodos del dominio 
de la frecuencia para análisis de circuitos de retroalimentación. A ción de esto, se puede 
obtener un mecanismo no lineal para control de amplitud. 


El lazo de retroalimentación de un oscilador 


La estructura básica de un oscilador senoidal consta de un amplificador y una red selectiva de frecuencia 
conectada en un lazo de retroalimentación positiva, como se muestra en forma de diagrama a bloques 
en la figura 12.1. Aun cuando en un circuito oscilador real no habrá señal de entrada presente, incluimos 
una señal de entrada aquí para ayudar a explicar el principio de operación. Es importante observar que, 
a diferencia del lazo de retroalimentación negativa de la figura 8.1, aquí la señal de retroalimentación x 
se suma con un signo positivo. Entonces, la ganancia con retroalimentación está dada por 


_Als) 
Als) = TABS (2.0 


donde observamos el signo negativo en el denominador. - 


lo. 
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Red g selectóra l l 
de frecuencia”. + 


Fig. 12.1 Estructura básica de un oscilador senoidal. Un lazo de retroalimentación positiva está formado 
por un amplificador y una red selectiva de frecuencia. En un circuito oscilador real, no hay señal de entrada; 
aquí se utiliza una señal de entrada x, para ayudar a explicar el principio de operación. 


De acuerdo con la definición de ganancia de lazo del capítulo 8, la ganancia de lazo del circuito 
en la figura 12.1 es —A(s)£(s) pero, para nuestro propósito aquí, es más conveniente cancelar el 
signo menos y definir la ganancia de lazo L(s) como 


L(s) = A(s)B(s) (12.2) 
La ecuación característica se convierte entonces en 
1 -L(s)=0 (12.3) 


Nótese que esta nueva definición de ganancia' de lazo corresponde directamente a la ganancia real 
vista alrededor del lazo de retroalimentación de la figura 12.1. 


El criterio de oscilación 


Si a una frecuencia específica f la ganancia de lazo Af es igual a la unidad, se deduce de la ecuación 
(12.1) que 4y será infinita. Esto es, a esta frecuencia, el circuito tendrá una salida finita para señal de 
entrada cero. Este circuito es, por definición, un oscilador. Entonces, la condición para que el lazo 
de retroalimentación de la figura 12.1 produzca oscilaciones senoidales de frecuencia wọ es que 


LGwo) = AGuNBw)=1  - (12.4) 


Es decir, a wo la fase de la ganancia de lazo debe ser cero y la magnitud de la ganancia de lazo 
debe ser la unidad. Esto se conoce como criterio de Barkhausen. Nótese que para que el circuito 
oscile a una frecuencia, el criterio de oscilación debe satisfacerse sólo a una frecuencia (esto es, 
w); de otra forma, la onda resultante no será una senoide simple. : 

Se puede tener una opinión intuitiva del criterio de Barkhausen si se considera una vez más el 
lazo de retroalimentación de la figura 12.1. Para que este lazo produzca y sostenga una salida x, sin 
entrada aplicada (x, = 0), la señal de retroalimentación xy, 


Xr > Bxo 


l Para el lazo de retroalimentación negativa de la figura 8.1 y el lazo de retroalimentación positiva de la figura 12.1, 
la ganancia de lazo L = Af. Sin embargo, el signo negativo con el que la señal de retroalimentación se suma en el lazo de 
retroalimentación negativo resulta en que la ecuación característica es 1 + L = O. En el lazo de retroalimentación positiva, 

la señal de retroalimentación se suma con un signo positivo, resultando asi en la ecuación caracteristica 1 — L = 0. 
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Fig. 12.2 Dependencia de la esta- 
bilidad de frecuencia de un oscila- 
dor en la pendiente de la respuesta 
de fase. Una respuesta de fase pro- 
nunciada (es decir, dø/dw grande) 
resulta en una pequeña Awọ para un 
cambio dado en fase AG (resultante 
de un cambio en un componente de 
circuito). 


. debe ser suficientemente grande para que, cuando se multiplique por A, produzca xe, 


Axr = Xo 
esto es 
Alx F Xo 
que resulta en 
Aß=1 


Debe observarse que la frecuencia de oscilación w está determinada sólo por las características 
de fase del lazo de retroalimentación; el lazo oscila a la frecuencia para la cual la fase es cero. 
Se deduce que la estabilidad de la frecuencia de oscilación estará determinada por la forma en que 
la fase p(w) del lazo de retroalimentación varía con la frecuencia. Una función con “elevada” 
pendiente ġ(w) resultará en una frecuencia más estable. Esto se puede ver si imaginamos un cambio 
en fase Af debido a un cambio exi uno de los componentes del circuito. Si dọ/dw es grande, el 
cambio resultante en wo será pequeño, como se ilustra en la figura 12.2. 

Un método opcional al estudio de circuitos osciladores consiste en examinar los polos de 
circuito, que son las raices de la ecuación característica (ecuación 12.3). Para que el circuito 
produzca oscilaciones sostenidas a una frecuencia wo, la ecuación característica debe tener raíces 
como s = tjw. Entonces, 1 — A(s)£(s) debe tener un factor de la forma s? + wi. 


Ejercicio 
12.1 Considere un oscilador senoidal formado de un amplificador con una ganancia de 2 y un filtro pasabanda de 
segundo orden. Encuentre la frecuencia de polo y la ganancia de frecuencia central del filtro para producir oscilaciones 


sostenidas a 1 kHz. 


Resp. 1kHz;0.5 . 
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Control no lineal de amplitud 


La condición de oscilación, el criterio de Barkhausen, estudiada antes garantiza oscilaciones en un 
sentido matemático. Se sabe bien, sin embargo, que los parámetros de cualquier sistema físico no 
se pueden mantener constantes durante un tiempo prolongado. En otras palabras, supongamos que 
trabajamos duro para hacer A6 = 1 a w = wo, y entonces la temperatura cambia y Af se hace 
ligeramente menor a la unidad. Obviamente, las oscilaciones cesan en este caso. Por el contrario, 
si Af excede de la unidad, las oscilaciones crecen en amplitud y por lo tanto necesitamos un 
mecanismo para forzar Af a permanecer igual a la unidad al valor deseado de amplitud de salida. . 
Este trabajo se logra si se cuenta con un circuito no lineal para control de ganancia. 

Básicamente, la función del mecanismo de control de ganancia es como sigue: primero, para , 
asegurar que se inicien las oscilaciones, se diseña el circuito en forma tal que 4f sea ligeramente 
mayor que la unidad. Esto corresponde a diseñar el circuito para que los polos se encuentren en la 
mitad derecha del plano s. Entonces, cuando se conecta la fuente de alimentación, las oscilaciones 
crecen en amplitud. Cuando la amplitud llega al nivel deseado, la red no lineal entra en acción y 
hace que la ganancia del lazo se reduzca a exactamente la unidad. En otras palabras, los polos serán 
“regresados” al eje jw. Esto hará que el circuito sostenga oscilaciones a la amplitud deseada. Si, por 
alguna razón, la ganancia del lazo se reduce debajo de la unidad, la amplitud de la onda senoidal 
disminuirá y esto será detectado por la red no lineal, lo que hará que la ganancia del lazo aumente 
a exactamente la unidad. 

Como se verá, hay dos métodos básicos para la realización del mecanismo no lineal de 
estabilización de amplitud. El primer método hace uso de un circuito limitador (véase el capítulo 
3). Se permite que las oscilaciones crezcan hasta que la amplitud llegue al nivel al cual se ajusta el 
limitador. Una vez que el limitador entre en operación, la amplitud permanece constante. Obvia- 
mente, el limitador debe ser “suave” para reducir al mínimo la distorsión no lineal; esta última, sin 
embargo, es reducida por la acción de filtro de la red selectiva de frecuencia del lazo de retroali- 
mentación. De hecho, en uno de los circuitos osciladores estudiados en la sección 12.2, las ondas 
senoidales son fuertemente limitadas y las ondas cuadradas resultantes se aplican a un filtro 
pasabanda presente en el lazo de retroalimentación. La “pureza” de las ondas senoidales de salida 
serán una función de la selectividad de este filtro, es decir, cuanto más alta sea el Q del filtro, menor 
será el contenido de armónicas de la salida de onda senoidal. 

El otro mecanismo para control de amplitud utiliza un elemento cuya resistencia se puede 
controlar por medio de la amplitud de la senoide de salida. Si se coloca este elemento en el circuito 
de retroalimentación de modo que su resistencia determine la ganancia de lazo, el circuito se puede 
diseñar para que la ganancia del lazo alcance la unidad a la amplitud deseada de salida. Diodos, o 
JFET operados en la región del triodo, se utilizan comúnmente para diseñar el elemento de 
resistencia controlada. 


Un conocido circuito limitador para control de amplitud 


Concluimos esta sección presentando un circuito limitador que se utiliza con frecuencia para el 
control de amplitud de osciladores de op-amp, así como en varias otras aplicaciones. El circuito es 
` más preciso y adaptable que los presentados en el capítulo 3. 

El circuito limitador se muestra en la figura 12.3(a), y su curva característica de trasferencia se 
describe en la figura 12.3(b). Para ver cómo se obtiene la curva característica de transferencia, 
considere primero el caso cuando la señal de entrada v; es pequeña (cercana a cero) y el voltaje de 
salida vo es también pequeño, de modo que v4 es positivo y uz es negativo. Se puede ver fácilmente 
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+V 


Pendiente 
(RR) 


vr 


~~ Pendiente 


L- 
RIR 
Pendiente = Bu 
; 1 
(a) (b) 


Fig. 12.3 (a) Un conocido cir- 
cuito limitador. (b) Curva caracte- 
rística de transferencia del circuito 
limitador; L- y L, están dadas por 
las ecuaciones (12.8) y (12.9), res- 
pectivamente. (c) Cuando Ry se 
_ retira, el limitador se convierte en 
Pendiente = -R3 comparador con las curvas carac- 
\ R, terísticas mostradas. 


Pendi Ra 
endiente = TRI 


Ur 


(c) 


que los diodos D, y D, no conducen. Entonces, toda la corriente de entrada v;/R, circula por la 
resistencia de retroalimentación R; y el voltaje de salida está dado por 


Vo = <Ry/RyYu, (12.5) 


Ésta es la porción lineal de la curva característica limitadora de la figura 12.3(b). Ahora podemos 
emplear superposición para hallar los voltajes en los nodos A y B en términos de +V y vo como 
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R; R 
syo ppn ; 
u=! RFR "RAR (12.6) 
Ra Rs 
a Our 020) 


Cuando v; se hace positivo, vo se hace negativo (ecuación 12.5), y vemos de la ecuación (12.7) que 
ug se hará más negativo, manteniendo así a D, sin conducir. La ecuación (12.6) muestra, sin 
embargo, que v, se hace menos positivo. Entonces, si continuamos aumentando v,, se alcanzará un 
valor negativo de vo al cual v, se hace —0.7 V, o un valor muy cercano a éste, y el diodo D, conduce. 
Si utilizamos el modelo de caída constante de voltaje para D, y denotamos la caída de voltaje por 
Vp, el valor de voal cual D, conduce se puede hallar de la ecuación (12.6). Éste es el nivel limitador 
negativo, que denotamos como L., 


R, R 
r=-vẹ vfi) | (12.8) 


El valor correspondiente de v; se puede hallar al dividir Z- entre la ganancia limitadora —R;/R,. Si 
u; aumenta a más de este valor, se inyecta más corriente en D,, y v, permanece a aproximadamente 
—Vp. Entonces, la corriente que pasa por R, permanece constante, y la corriente adicional del diodo 
circula por R;. Entonces R, aparece en efecto en paralelo con R, y la ganancia incremental 
(soslayando la resistencia del diodo) es (Ry//Ry/R,. Para hacer la pendiente de la curva caracterís- 
tica pequeña en la región limitadora, debe seleccionarse un valor bajo para R;. 

La curva característica de transferencia para u; negativo se puede hallar de una manera idéntica 
ala antes utilizada. Se puede ver fácilmente que para v,negativo, el diodo D, juega un papel idéntico 
al que desempeña el diodo D, para v, positivo. El nivel limitador positivo L, se puede hallar que es 


org voi) (12.9) 
Rs 

y la pendiente de la curva característica de transferencia en la región limitadora positiva es 
—R;/IR;)/R,. Asi, vemos que el circuito de la figura 12.3(a) funciona como limitador suave, con 
los niveles limitadores L, y L_independientemente ajustables por medio de la selección de valores 
apropiados de resistores. 

Finalmente, observamos que aumentando Rọ resulta en una más alta ganancia en la región 
lineal mientras que L, y Z- se mantienen sin cambio. En el límite, eliminando R,por completo resulta 
en la curva característica de transferencia de la figura 12.3(c), que es la de un comparador. Esto es, 
el circuito compara v; con el valor comparador de referencia de 0 V; uv, > 0 resulta en vo = L., y 
v; < 0 produce vo = La. 


NS A 


¿ Ejercicio 


12.2 Para el circuito de la figura 12.3(a) con V= 15 V, R, = 30 KQ, Ry= 60 kQ, R: = Rs = 9 KQ, y R; = R4 = 3 KQ, 
encuentre los niveles limitadores y el valor de v; al cual se alcanzan los niveles limitadores. También determine la 
ganancia limitadora y la pendiente de las curvas características de transferencia en las regiones limitadoras positiva y 
¿ negativa. Suponga Vp = 0.7 V. 


Resp. +5.93 V; +2.97 V; -2; -0.095 


NO 


y 

H 

i 
4 
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12.2 CIRCUITOS OSCILADORES CON OP AMP-RC 


En esta sección estudiaremos algunos circuitos osciladores prácticos que utilizan op amps y 
redes RC. 7. : 


El oscilador de puente de Wien 


Uno de los circuitos osciladores más sencillos está basado en el puente de Wien. En la figura 12.4 
se ilustra un oscilador de puente de Wien sin la red no lineal de control de ganancia. El circuito está 
formado de un op ámp conectado en la configuración no inversora, con una ganancia de lazo cerrado 
de 1 + Ry/R). En la trayectoria de retroalimentación de este amplificador de ganancia positiva está 
conectada una red RC. La ganancia de lazo se puede obtener fácilmente al multiplicar la función 
de transferencia V,(s)/V.(s) de la red de retroalimentación por la ganancia del amplificador, 


Tarz 

oz 
Entonces 

: T 1+ RAR, 

LO) = SER + 1SCR* (12,10) 
Sustituyendo s = jw resulta en 

l + Ry. 
LG) = RR, (12.11) 


3 +j(wWCR — 1/wCR) 


La ganancia de lazo será un número real (esto es, la fase será cero) a una frecuencia dada por 


E 
WCR 


WwCER EE 


Fig. 12.4 Oscilador de puente de Wien sin estabilización de amplitud. 
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Esto es, 
We = 1/CR (12.12) 


Para obtener oscilaciones sostenidas a esta frecuencia, se debe ajustar la magnitud de la ganancia 
del lazo a la unidad. Esto se puede lograr al seleccionar 


R/R =2 (12.13) 


Para asegurar que se inicien las oscilaciones, se selecciona R/R; ligeramente mayor de 2. El 
lector puede verificar con facilidad que si R/R, = 2 + ô, donde ô es un número pequeño, las raíces 
de la ecuación característica 1 — L(s) = 0 estarán en la mitad derecha del plano s. 

La amplitud de oscilación se puede determinar y estabilizar por medio de una red de control 
no lineal. En las figuras 12.5 y 12.6 se ilustran dos diseños diferentes de la función de control de 

amplitud. El circuito de la figura 12.5 utiliza un limitador simétrico de retroalimentación del tipo 
que se estudió en la sección 12.1; está formado por los diodos D, y D, junto con los resistores R;, 
Ra, Rs y Rs. El limitador opera de la siguiente manera: en el pico positivo del voltaje de salida vo, 
el voltaje en el nodo b excederá del voltaje v; (que es alrededor de z de vo) y el diodo D, conduce. 
Esto fija el nivel del pico positivo a un valor determinado por R; y Re, y la fuente de alimentación 
negativa. El valor del pico positivo de salida se puede calcular al hacer v, = vi + V y, y escribir una 
ecuación de nodo en el nodo b al tiempo que se desprecia la corriente que pasa por D}. Del mismo 


+15 V 


, —15 V 
Fig. 12.5 Oscilador de puente de Wien con limitador usado para control de amplitud. 
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PA 
eS 


y 


ES 7 
EPET A ETE EEE A R 


Ejercicio 


12.3 Para el circuito de la figura 12.5: (a) Pasando por alto el circuito limitador, encuentre la ubicación de los polos 
de lazo cerrado. (b) Encuentre la frecuencia de oscilación. (c) Con el limitador en su lugar, encuentre la amplitud de 
la onda senoidal de salida (suponga que la caída del diodo es 0.7 V). i 


Resp. (10%/16X(0.015 +j); 1 kHz; 21.36 V (pico a pico) 


Fig. 12.6 Oscilador de puente 
de Wien con un método alterno 
para estabilización de amplitud. 


modo, el pico negativo de la onda senoidal de salida se fija al valor que hace que el diodo D, 
conduzca. El valor del pico negativo se puede determinar haciendo va = v, — Vp, y escribiendo una 
ecuación en el nodo a mientras se desprecia la corriente que pasa por D,. Finalmente, nótese que 
para obtener una onda simétrica de salida, R; se selecciona igual a Re, y Ry igual a Rs. 


AAA A AT LASA ETA 


O A NAEP A V. 


El circuito de la figura 12.6 utiliza un diseño de poco costo del mecanismo de control de 


` amplitud para variación de parámetro. El potenciómetro P se ajusta hasta que las oscilaciones 


empiecen a crecer. A medida que las oscilaciones crecen, los diodos comienzan a conducir, haciendo . 
que la resistencia efectiva entre a y b disminuya. Se alcanza el equilibrio a la amplitud de salida que 
hace que la ganancia de lazo sea exactamente la unidad. La amplitud de salida se puede hacer variar 
ajustando el potenciómetro P. 

Como se indica en la figura 12.6, la salida se toma en el punto b en lugar del terminal de salida 
del op amp porque la señal en b tiene menor distorsión que en a. Para apreciar este punto, nótese 
que el voltaje en b es proporcional al voltaje en los terminales de entrada del op amp y que este 
voltaje es una versión filtrada (por la red RC) del voltaje del nodo a. El nodo b, sin embargo, es un 
nodo de alta impedancia, y será necesario un regulador si se ha de conectar una carga. 
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Fig. 12.7 Oscilador de 
desplazamiento de fase. 


AN AA 


$ Ejercicio l 


E ; 

E 12.4 Parael circuito de la figura 12.6, encuentre lo siguiente: (a) El ajuste del potenciómetro P al cual las oscilaciones 
l se inician. (b)La frecuencia de oscilación. 
4 


Resp. (a) 20kQ a tierra; (b) 1 kHz 3 
RERS S 2 


` 


El oscilador de desplazamiento de fase 


16 nF 16 nF 16 nF 
C € C 
RÍIOKXN R2ZI0kKn 

pS 


Fig. 12.8 Oscilador de desplazamiento de fase práctico con un limitador para estabilización de amplitud. 
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y 
Ejercicios ; 


12.5 Considere el circuito de la figura 12.8 sin el limitador. Rompa el lazo de retroalimentación en X y encuentre la 
ganancia de lazo AP = V (jw) V Ljw). Para hacer esto, es más fácil comenzar a la salida y trabajar hacia atrás, hallando 
las diversas corrientes y voltajes, y finalmente V, en términos de V,. A 
: «P C?RRy E 
n Resp. ; 
; 4 + ¡(BwCR -— 1/wCR) 
* 42.6 Utilice la expresión deducida en el ejercicio 12.5 para hallar la frecuencia de oscilación fo, y el valor mínimo * 
requerido de Ry para que se inicien oscilaciones en el circuito de la figura 12,8. ` $ 


Resp. 574.3 Hz; 120 KQ 


O E a ni NA 


La estructura básica del oscilador de desplazamiento de fase se muestra en la figura 12.7. Consiste 
en un amplificador de ganancia negativa (—K) con una red en escalera RC de tres secciones (de 
tercer orden) en la retroalimentación. El circuito oscila a la frecuencia para la cual el desplazamiento 
de fase de la red RC es 180°. Sólo a esta frecuencia el desplazamiento total de fase del lazo será O 
o 360°. Aquí debemos observar que la razón para usar una red RC de tres secciones es que tres es 
el número mínimo de secciones (es decir, el orden mínimo) que es capaz de producir un desplaza- 
miento de fase de 180? a una frecuencia finita. 

Para que las oscilaciones sean sostenidas, el valor de K debe ser igual a la inversa de la magnitud 
de la función de transferencia de la red RC a la frecuencia de oscilación, pero, para asegurar que se 
inicien las oscilaciones, el valor de K debe seleccionarse ligeramente mayor que el valor que 
satisface la condición de ganancia unitaria del lazo. Las oscilaciones crecen entonces en magnitud 
hasta quedar limitadas por algún mecanismo de control no lineal. 

En la figura 12.8 se muestra un oscilador práctico de desplazamiento de fase con un limitador 
de retroalimentación, que consta de los diodos D, y D, y los resistores R,, Ra, R3 y R, para 
estabilización de amplitud. Para iniciar oscilaciones, Ry tiene que ser ligeramente mayor que el 
valor mínimo requerido. Aun cuando el circuito se estabiliza con más rapidez, y produce ondas 
senoidales con amplitud más estable, si R, es mucho mayor que este mínimo, el precio pagado es 
una mayor distorsión de salida. 


q O a TR 


EA 


El oscilador de cuadratura 


El oscilador de cuadratura está basado en el lazo de dos integradores que se estudia en la sección 
11.7. Como filtro activo, el lazo es amortiguado de modo que se localicen los polos en la mitad 
izquierda del plano s. Aquí no se utiliza amortiguamiento puesto que deseamos localizar los polos 
en el eje jw para obtener oscilaciones sostenidas. De hecho, para asegurar que se inicien las 
oscilaciones, los polos están inicialmente localizados en el semiplano derecho y luego “atraídos” 
por el control de ganancia no lineal. 

En la figura 12.9 se ilustra un oscilador práctico de cuadratura. El amplificador ls se conecta 
como integrador Miller inversor con un limitador en la retroalimentación para control de amplitud. 
El amplificador 2 se conecta a un integrador no inversor (sustituyendo así la conexión en cascada 
del integrador Miller y el inversor en el lazo de dos integradores de la figura 11.25b). Para entender 
la operación de este integrador no inversor, considere el circuito equivalente que se muestra en la 
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(a) 
Fig. 12.9 (a) Circuito oscilador de cuadratura. (b) Circuito equivalente a la entrada del op amp 2. 


figura 12.9(b). Aquí, hemos sustituido el voltaje de entrada vo, del integrador y la resistencia en 
serie 2R por el equivalente Norton compuesto de una fuente de corriente vo/2R y una resistencia 
en paralelo 2R. Ahora, como Vo, = 2v, donde v es el voltaje a la entrada del op amp 2, la corriente 
que pasa por R; será (2v — UR; = v/R; en la dirección de salida a entrada. Entonces, Ry da lugar 
a una resistencia negativa de entrada, —R, como se indica en el circuito equivalente de la figura 
12.9(b). Nominalmente, R; se hace igual a 2R, y así — R; cancela a 2R, y a la entrada queda- 
rá una fuente de corriente A que alimenta a un condensador C. El resultado es que v = 


t 
l a- 22 ay y Vo =2U= CR &l, vo, dt. Esto es, para R; = 2R, el circuito funciona como integrador 


no inversor perfecto. Sin embargo, si R, se hace más pequeño que 2R, aparece una resistencia neta 
negativa en paralelo con C. 

Regresando al circuito oscilador de la figura 12.9(a), observamos que la resistencia R, en la 
trayectoria de retroalimentación negativa del op amp 2 se hace variable, con un valor nominal de 
2R. Al decrecer el valor de R; se mueven los polos al semiplano derecho (problema 12.19) y 
asegura que se inicien las oscilaciones. Demasiada retroalimentación positiva, aun cuando resulta , 
en mejor estabilidad de amplitud, también resulta en mayor distorsión de salida (debido a que el 
limitador tiene que operar “más duro”). En este respecto, nótese que la salida voz Será “más pura” 
que vo, debido a la acción de filtrado proporcionada por el segundo integrador sobre la salida de 
pico limitado del primer integrador. . 
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Si despreciamos el limitador y rompemos el lazo en X, la ganancia de lazo se puede. obtener 
como 


Vo 1 
L(s) = + == (12.14) 


Entonces el lazo oscilará a la frecuencia wo, dada por 


zal 
CR 


Finalmente, debe señalarse que el nombre de oscilador de cuadratura se emplea porque el 
circuito proporciona dos senoides con diferencia de fase de 90°. Esto debe ser obvio, ya que voz es 
la integral de vo,. Hay muchas aplicaciones para las cuales se requieren senoides de cuadratura. ` 


wo (12.15) 


El oscilador sintonizado de filtro activo 


El último circuito oscilador que estudiaremos es bastante sencillo tanto en principio como en diseño. 
No obstante lo anterior, el método es general y adaptable y puede resultar en ondas senoidales de 
salida de alta calidad (esto es, de baja distorsión). El principio básico se ilustra en la figura 12.10. 
El circuito consta de un filtro de banda pasante de alto O conectado en un lazo de retroalimentación 
positiva con un limitador duro. Para comprender la forma en que opera este circuito, suponga que 
las oscilaciones ya se han iniciado. La salida del filtro de banda pasante será una onda senoidal cuya 
frecuencia es igual a la frecuencia central del filtro, fo. La señal v, de onda senoidal se alimenta al 
limitador, que produce en su salida una onda cuadrada cuyos niveles están determinados por los 
niveles limitadores y cuya frecuencia es f. La onda cuadrada, a su vez, es alimentada al filtro de 
banda pasante, que filtra las armónicas y produce una salida senoidal v, a la frecuencia fundamental 
fo. Obviamente, la pureza de la onda senoidal de salida será una función directa de la selectividad 
(o factor O) del filtro de banda pasante. 

La sencillez de este planteamiento al diseño del oscilador debe ser evidente. Tenemos control 
independiente de frecuencia y amplitud así como de distorsión de la senoide de salida. Cualquier circuito 
de filtro con ganancia positiva se puede usar para ejecutar el filtro de banda pasante. La estabilidad de 
frecuencia del oscilador estará directamente determinada por la estabilidad de frecuencia del circuito 


Fig. 12.10 Diagrama a bloques del oscilador sintonizado de filtro activo. 
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Fig. 12.11 Construcción práctica del oscilador sintonizado de filtro activo. 


de filtro de banda pasante. Del mismo modo, se pueden emplear diversos circuitos limitadores (véase 
el capítulo 3) con diferentes grados de refinamiento para ejecutar el bloque limitador. 

En la figura 12.11 se ilustra una posible ejecución del oscilador sintonizado de filtro activo. Este 
circuito utiliza una variación del circuito de banda pasante basada en el circuito de simulación de 
inductancia de Antoniou (véase la figura 11.22c). Aquí el resistor.R, y el condensador C, se intercambian. 
Esto hace que la salida del op amp inferior sea directamente proporcional (de hecho es el doble de grande) 
al voltaje en los terminales del resonador, y por lo tanto podemos eliminar el amplificador regulador K. 
El limitador que se utiliza es muy sencillo y consta de una resistencia R, y dos diodos. 


A a AS A RA AN IRA AT A RA A A, 


Ejercicio i 


RESINA AS 


12.7 Usando C = 16 nF, encuentre el valor de R tal que el circuito de la figura 12.11 produzca ondas senoidales de i 
1 kHz. Si la caída del diodo es 0.7 V, encuentre la amplitud pico a pico de la onda senoidal de salida. (Sugerencia: Una 
onda cuadrada con amplitud de Y volts pico a pico tiene una componente fundamental con 4V/r volts de amplitud pico 4 
a pico.) A 


Resp. 10 kQ; 3.6 V 


IRA AAA A A A ARE E EER: 


ALIEN f ANP VIER. 


Una observación final 


Los circuitos osciladores de op amp-RC estudiados aquí son útiles para operación en la banda de 
10 Hz a 100 kHz (o quizá 1 MHz a lo sumo). Mientras que el límite inferior de frecuencia está 
dictado por el tamaño de componentes pasivos requeridos, el límite superior está gobernado por las 
limitaciones de respuesta en frecuencia y rapidez de respuesta de op amps. Para frecuencias más 
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altas, es frecuente que se utilicen transistores junto con circuitos sintonizados LC o cristales.? Éstos 
se estudian en la sección 12.3. 


12.3 OSCILADORES LC Y CRISTAL 


Se utilizan osciladores con transistores (FET o BJT) y circuitos sintonizados LC o cristales como 
elementos de retroalimentación en la banda de frecuencia de 100 kHz a cientos de MHz. Exhiben 
O más alta que los tipos RC, pero los osciladores LC son difíciles de sintonizar en bandas amplias 
y los osciladores de cristal operan a una sola frecuencia.’ 


Osciladores LC sintonizados 


En la figura 12.12 se ilustran dos configuraciones comúnmente utilizadas de osciladores LC ` 


sintonizados. Éstos se conocen como (a) oscilador Colpitts y (b) oscilador Hartley. Ambosutilizan 
un circuito LC paralelo conectado entre colector y base (o entre dren y compuerta si se utiliza un 
FET) con una parte del voltaje del circuito sintonizado alimentado al emisor (la fuente en un FET). 
Esta retroalimentación se obtiene por medio de un divisor capacitivo en el oscilador Colpitts y de 
un divisor inductivo en el circuito Hartley. Nótese que los detalles de polarización no se muestran, 
para concentrar la atención en la estructura del oscilador. En ambos circuitos, el resistor R modela 
las pérdidas de los inductores, la resistencia de carga del oscilador y la resistencia de salida del 
transistor. 

Si la frecuencia de operación es suficientemente baja para que se puedan despreciar las 
capacitancias del transistor, la frecuencia de oscilación será determinada por la frecuencia de 
resonancia del circuito sintonizado paralelo (también conocido como circuito tanque porque se 
comporta como un depósito para almacenar energía). Entonces, para el oscilador Colpitts, tenemos 


(a) (b) 


Fig. 12.12 Dos configuraciones de osciladores LC sintonizadas que comúnmente se emplean: (a) Colpitts; 
(b) Hartley. - ` 


2 Por supuesto, se pueden usar transistores en lugar de op amps en los circuitos que acabamos de estudiar. A frecuencias 
más altas, sin embargo, se obtienen mejores resultados con circuitos sintonizados LC y cristales. 
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f Z CC 


y para el oscilador Hartley tenemos 
w = 1N(L, + L,)C (12.17) 


La razón L,/L, o C/C, determina el factor de retroalimentación y por lo tanto debe ser ajustada 
en coordinación con la ganancia del transistor para asegurar que las oscilaciones se inicien. Para 
determinar la condición de oscilación del oscilador Colpitts sustituimos el transistor con su circuito 
equivalente, como se muestra en la figura 12.13. Para simplificar el análisis hemos despreciado la 
capacitancia del transistor C, (Ca para un FET). La capacitancia C, (Cz para un FET), aun cuando 
no se muestra, se puede considerar que es parte de C,. La resistencia de entrada r, (infinita para un 
FET) también se ha despreciado, suponiendo que a la frecuencia de oscilación r, > (1/4C)). 
Finalmente, como antes se menciona, la resistencia R incluye la r, de un transistor. 

Para hallar la ganancia de lazo, rompemos éste en la base del transistor, aplicamos un voltaje de 
entrada V, y hallamos el voltaje retornado que aparece en paralelo con los terminales de entrada 
del transistor. Entonces igualamos la ganancia del lazo a la unidad. Un método alternativo es analizar 
el circuito y eliminar todas las variables de voltaje y corriente, y así obtener una ecuación que 
gobierne la operación del circuito. Las oscilaciones se inician si esta ecuación se satisface. Entonces 
la ecuación resultante nos dará las condiciones para oscilación. 

Una ecuación de nodo en el colector del transistor (nodo C) del circuito de la figura 12.13 
produce f 


s C2 Vr + 8m [peso jarezos vÉ=0. 


Como V, + 0 (las oscilaciones se han iniciado), se puede eliminar y la ecuación se puede escribir 
de otra forma como 


s? L CC: + s (L C/R) +s (Cı + Ca) + (e + >) =0 (12.18) 


Sustituyendo s = jw resulta 


2 
Gii Pauwstraat CC} = 0 (12.19) 


L A AE os 
Fic. 42.13 Circuito equiva- 
lente del oscilador Colpitts de 
la figura 12.12(a). Para sim- 
plificar el análisis se han pasa- 
do por'alto C, y r,. Podemos 
considerar que C, es parte de 
Ca, y podemos incluir r, en R. 
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Para que las oscilaciones se inicien, tanto la parte real como la imaginaria deben ser cero. Al igualar 
a cero la parte imaginaria resulta la frecuencia de oscilación como 


E (ES) : 


que es la frecuencia de resonancia del circuito tanque, como se anticipó. ° Al igualar a cero la parte 
_ real junto con el uso de la ecuación ( 12.20) resulta ` 


C/C, = Em R j A A (12.21) 


que es una simple interpretación física: para oscilaciones sostenidas, la magnitud de la ganancia de 
base a colector (g,,R) debe ser igual a la inversa de la razón de voltaje proporcionada por el divisor 
capacitivo, que de la figura 12.12(a) se puede ver que es Ues/Uce = C/C. Desde luego, para que las 
oscilaciones se inicien, la ganancia de lazo debe ser mayor que la unidad, una condición que se 
puede expresar. en la forma 


Em R> C/C; > (12.22) 


A medida que las oscilaciones crecen en amplitud, las características no lineales del transistor 
reducen el valor efectivo de Z» y, de modo correspondiente, reducen la ganancia del lazo a la unidad, 
manteniendo así las oscilaciones. 

Se puede realizar un análisis semejante al anterior para el circuito Hartley (véase ejercicio 12.8). 
A altas frecuencias, deben usarse modelos de transistores más precisos. Alternativamente, los 
parámetros y del transistor se pueden medir a la frecuencia propuesta wo, y el análisis se puede llevar 
a cabo usando el modelo de parámetro y (véase el apéndice B). Esto suele ser más sencillo y más 
preciso, en especial a frecuencias arriba de alrededor de 30% de la fr del transistor. 

Como ejemplo de un oscilador LC práctico, en la figura 12.14 se muestra el circuito de un 
oscilador Colpitts completo con detalles de polarización. Aquí la bobina de radiofrecuencia (RFC) 
produce una alta reactancia a wọ pero una baja resistencia de cd. 

Finalmente, son oportunas unas cuantas palabras sobre el mecanismo que determina la amplitud 
de las oscilaciones en los osciladores sintonizados LC estudiados antes. A diferencia de los 
osciladores de op amp que incorporan circuitos especiales para control de amplitud, los osciladores 
sintonizados LC utilizan las características no lineales ic — Ugg del BJT (las características ¡p—Ugs * 
del FET) para control de amplitud. Entonces, estos osciladores sintonizados LC se conocen como 
osciladores autolimitadores. Específicamente, a medida que las oscilaciones crecen en amplitud, 
la ganancia efectiva del transistor se reduce por debajo de su valor a pequeña señal. En última 
instancia, se alcanza una amplitud a la cual la ganancia efectiva se reduce al punto en que el criterio 
de Barkhausen se satisface exactamente. La amplitud entonces permanece constante a este valor. 

La confianza en las características no lineales del BJT (o del FET) implica que la onda de ` 
corriente del colector (dren) se distorsiona de modo no lineal. No obstante, la señal de voltaje 

. de salida todavía será una senoide de alta pureza debido a la acción filtrante del circuito sintonizado 
LC. El análisis detallado del control de amplitud, que hace uso de técnicas de circuito no lineales, 
está fuera del alcance de este libro. El lector interesado debe consultar la obra de Clarke y Hess, 
1971. 


3 Si ry se toma en cuenta, se puede demostrar que la frecuencia de oscilación se desplaza ligeramente del valor dado 
por la ecuación (12.20). 
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Fig. 12.14 Circui- 
to completo para un 
oscilador Colpitts. 


Ejercicios 
12.8 Demuestre que para el oscilador Hartley de la figura 12.12(b), la frecuencia de oscilación está dada por la 


ecuación (12.17), y que para que las oscilaciones se inicien, gm R > (Ly/L2). 


D12.9 Usando un BJT polarizado.a Ic = 1 mA, diseñe un oscilador Colpitts para operar a wọ = 10% rad/s. Utilice C, = 

0.01 uF, y suponga que la bobina disponible tiene un Q de 100 (esto se puede representar por medio de una resistencia 

en paralelo con C, dada por Q/woC,). También suponga que hay una resistencia de carga en el colector de 2 kQ y que 
¿ para el BJT, ro = 100:kQ. Encuentre C y L. 


Resp. 0.66 uF; 100 uH (un Cz un poco menor se emplearía para permitir que las oscilaciones crecieran en amplitud) 


Osciladores de cristal 


Un cristal piezoeléctrico, como lo es el cuarzo, exhibe características de resonancia electromecá- 
nica que son muy estables (con tiempo y temperatura) y altamente selectivas (tienen factores Q 
muy altos). El símbolo de circuito para un cristal se muestra en la figura 12.15(a), y el modelo de 
circuito equivalente está dado en la figura 12.15(b). Las propiedades de resonancia se caracterizan 
por una inductancia Z grande (de hasta cientos de henrys), una capacitancia C, en serie muy pequeña 
(de sólo 0.0005 pF), una resistencia en serie r qué representa un factor Q woL/r que puede ser de 
varios cientos de miles, y una capacitancia en paralelo C, (unos pocos picofarads). El condensa- 
dor C, representa la capacitancia electrostática entre las dos placas paralelas del cristal. Nótese que 
C, > Co. 
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Reactancia 
de cristal 


Inductivo 


Capacitivo 


(a) (b) 


(c) 


Fig. 12.15 Un cristal piezoeléctrico: (a) símbolo de circuito; (b) circuito equivalente; (c) reactancia de 
cristal contra frecuencia [nótese que, si se desprecia la pequeña resistencia r, Zorigar = ¡X(w)]. 


Como el factor @ es muy alto, despreciamos la resistencia r y expresamos la impedancia del 


cristal como 
aaa 
i P" sL+1/5C, 


que se puede manipular a la forma" 


-A s+ (ULC) 
AE E TEC, + CLCC] (12.23) 


De la ecuación (12.23) y de la figura 12.15(b) vemos que el cristal tiene dos frecuencias de 
resonancia: una resonancia serie a ws, 


w= 1WLC, (12.24) 


. C,C, p 
i w= el) . (12.25) 


. Por lo tanto, para s = jw, podemos escribir 


y una resöpancia paralelo a wp; 


A l E — 2 
ZW) => a ES ) (12.26) 
P P 


1007 


12.3 OSCILADORES LC Y CRISTAL 993 


De las ecuaciones (12.24) y (12.25) observamos que w > ws, pero, como C, > C,, las dos frecuencias 
de resonancia están muy cercanas. Expresando Z(jw) = ¡X(w), la reactancia del cristal X(w) tendría 
la forma que se muestra en la figura 12.15(c). Observamos que la reactancia del cristal es inductiva 
sobre la muy estrecha banda de frecuencia entre w, y wp. Para un cristal dado, esta banda de 
frecuencia está bien definida. Entonces podemos útilizar el cristal para sustituir el inductor del 
oscilador Colpitts (figura 12.12a). El circuito resultante oscilará a la frecuencia de resonancia de la 
inductancia L del cristal con el equivalente serie de Cy ` 


CC, 
Ca 12.27 
| P Cit =) ( ) 
Como C, es mucho menor que otras tres capacitancias, será dominante y 
wo =1NLC, = w, 


Además del oscilador Colpitts básico, existen varias configuraciones para osciladores de cristal. 
En la figura 12.16 se ilustra la conocida configuración (llamada oscilador Pierce) que utiliza un 
inversor CMOS. (véase sección 5.8) como amplificador. El resistor R; determina un punto de 
operación de cd en la región de alta ganancia del inversor CMOS. El resistor R, junto con el 
condensador C, producen un filtro de paso bajo que se opone a que el circuito oscile a una armónica 
más alta de la frecuencia del cristal. Nótese que este circuito tambien está basado en la configuración 
Colpitts. 

Las características extremadamente estables de resonancia y:los factores Q muy elevados 
` de cristales de cuarzo resultan en osciladores con frecuencias muy precisas y estables. Existen 
- cristales con frecuencias de resonancia en la banda de unos pocos kHz hasta cientos de MHz. 
Los coeficientes de temperatura de. «y de 1 y 2 partes por millón (ppm) por °C son asequibles, 
pero, desafortunadamente, los osciladores de cristal, siendo resonadores m mecánicos, son circui- 
tos de: frecuencia fija. : . 


Fig. 12.46 Oscilador Colpitts 
(o Pierce) de cristal que utiliza 
un inversor CMOS como ampli- 
ficador. 
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. Ejercicio : 


| A 12.10 Un cristal de cuarzo de 2 MHz está especificado para tener Z = 0.52 H, C, = 0.012 pF, C¿=4pF yr= 
120 Q. Encuentre fs, fp Y Q. 


Resp. 2.015 MHz; 2.018 MHz; 55 000 


12.4 MULTIVIBRADORES BIESTABLES 


En esta sección iniciamos el estudio del otro tipo de circuitos generadores de ondas, que es el de 
osciladores no lineales o generadorés de funciones. Éstos utilizan una clase especial de circuitos 
conocidos como multivibradores. Como antes mencionamos, hay tres tipos de multivibradores: 
biestables, monoestables y astables. Esta sección se ocupa del primero, el multivibrador biestable. 

Como su nombre lo indica, el multivibrador biestable tiene dos estados estables. El circuito 
puede permanecer indefinidamente en cualquiera de los dos estados estables y se mueve al otro 
estado estable sólo cuando se dispara o acciona de manera apropiada. 


El lazo de retroalimentación 


Se puede obtener biestabilidad si se conecta un amplificador en un lazo de retroalimentación positiva 
que tenga una ganancia de lazo mayor de la unidad. Este lazo de retroalimentación se muestra en 
la figura 12.17; consiste en un op amp y un divisor de voltaje resistivo en la trayectoria de 
retroalimentación. positiva. Para ver cómo se obtiene biestabilidad, considere la operación con el 
terminal positivo de entrada del op amp cerca del potencial de tierra. Éste es un punto razonable de 
inicio puesto que el circuito no tiene excitación externa. Suponga que el ruido eléctrico que está 
inevitablemente presente en todo circuito electrónico produce un pequeño incremento positivo en 
el voltaje v+. Esta señal incremental será amplificada por la elevada ganancia A de lazo abierto del 
op amp, con el resultado que aparecerá una señal mucho más grande en el voltaje de salida vo del op 
amp. El divisor de voltaje R,, R, alimentará una fracción de 6 = Ry/(R, + R) de la señal de salida 
de regreso al terminal positivo de entrada del op amp. Si 48 es mayor a la unidad, como suele ser 
el caso, la señal retroalimentada será mayor que el incremento original en v.. Este proceso 
regenerativo continúa hasta que, finalmente, el op amp se satura con su voltaje de salida en el nivel 
positivo de saturación, Z.. Cuando esto ocurre, el voltaje en el terminal positivo de entrada, v+, se 


Fig. 12.17 Lazo deretroali- 
mentación positiva capaz de 
operar en forma biestable. 
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convierte en L.R((R, + R2), que es positivo y así conserva al op amp en saturación positiva. Éste 
es uno de los dos estados estables del circuito. 

En la descripción anterior supusimos que cuando v- estaba cerca de cero volts, se presentaba 
un incremento positivo en v.. Si hubiéramos supuesto la igualmente probable situación de un 
Ery negativo, el op amp hubiera terminado saturado en la dirección negativa con vo = L. y 

= L_RAR, + Ra). Éste es el otro estado estable. 

De esta forma concluimos que el circuito de la figura 12.17 tiene dos estados estables, uno con 
el op amp en saturación positiva y el otro con el op amp en saturación negativa. El circuito puede 
existir.en cualquiera de estos dos estados indefinidamente. También observamos que el circuito no 
puede existir en el estado para el cual v. = 0 y vo = 0 para cualquier lapso de tiempo. Éste es un 
estado de equilibrio inestable (también conocido como estado metaestable); cualquier perturba- 
ción, por ejemplo la producida por el ruido, hace que el circuito biestable conmute a uno de sus dos 
estados estables. Éste es un agudo contraste con el caso cuando la retroalimentación es negativa, 
causando que aparezca un cortocircuito virtual entre los terminales de entrada del op amp y 
manteniendo este cortocircuito virtual a pesar de las perturbaciones. Una analogía física para la 
operación del circuito biestable se describe en la figura 12.18. 


Curvas características de transferencia del circuito biestable 


De manera natural surge una pregunta de cómo podemos hacer que el circuito biestable de la figura 
12,17 cambie de estado. Para ayudar a responder esta crucial pregunta, deducimos las curvas 
características del biestable. Una consulta a la figura 12.17 indica que cualquiera de los dos nodos de 
circuito que estén conectados a tierra pueden servir como terminal de entrada. Investiguemos ambas 
posibilidades. 

En la figura 12.19(a) se ilustra el circuito biestable con una entrada v; aplicada al terminal 
inversor de entrada del op amp. Para deducir la curva característica vy—V,, suponemos que uy está 
a uno de los dos niveles posibles, por ejemplo L., y entonces v, = BL.. Ahora, a medida que v; 
se aumente desde 0 V podemos ver del circuito que no ocurre nada hasta que wv; alcance un valor 
igual a v, (esto es, PL.). Conforme v; comienza a exceder este valor, se desarrolla un voltaje negativo 
neto entre los terminales de entrada del op amp. Este voltaje es amplificado por la ganancia de 
circuito abierto del op amp, y entonces vo se hace negativo. El divisor de voltaje, a $u vez, ocasiona 
que v, se haga negativo, incrementando así la entrada negativa neta al op amp y manteniendo en 
funcionamiento el proceso regenerativo. Este proceso culmina en que el op amp se satura en la 
dirección negativa, es decir, con vo = L- y, de modo correspondiente, v+ = BL.. Es fácil ver que 


Fig. 12.18 Analogía física para 
la operación de un circuito biesta- 
ble. La pelota no puede permanecer 
en lo alto del cerro en ningún lapso 
de tiempo (un estado de equilibrio 
inestable o metaestabilidad); la per- 
turbación inevitablemente presente 
hará que la pelota caiga a un lado u 
otro, donde pueda permanecer in- 
definidamente (los dos estados es- 
tables). 
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aumentar más u, no tiene efecto en el estado adquirido del circuito biestable. La figura 12.19(b) 
muestra la curva característica de transferencia para incrementar v,. Observe que la curva caracte- 
rística es la de un comparador con un voltaje de umbral denotado como Vry, donde Vry = BL... 


A continuación consideremos lo que ocurre a medida que vu, se reduce. Como ahora v+ = BL, - 


vemos que el circuito permanece en el estado de saturación negativa hasta que v se hace negativo 
al punto que es igual a L~. Conforme v; se reduce hasta quedar debajo de este valor, aparece un 
voltaje positivo neto entre los terminales de entrada del op amp. Este voltaje es amplificado por la 
ganancia del op amp y así da lugar aun voltaje positivo a la salida del op amp. La acción regenerativa 


del lazo de retroalimentación positiva aparece entonces y hace que el circuito finalmente pase a su 


` estado de saturación positiva, en el que vo = L+ y v- = BL... La curva característica de transferencia 
para y, decreciente se muestra en la figura 12.19(c). Aquí, de nueva cuenta, observamos que la curva 
característica es la'de un comparador, pero con un voltaje de umbral de Vy; = 8L.. 

Las curvas características de transferencia completas, vo—u;, del circuito de la figura 12.19(a) 
se pueden obtener al combinar las curvas características de las figuras 12.19(b) y (c), como se 
muestra en la figura 12.19(d). Como se indica, el circuito cambia de estado a valores diferentes de 
vn dependiendo de si v, es creciente o decreciente. Entonces se dice que el circuito exhibe histéresis; 
el ancho de la histéresis es la diferencia entre el umbral alto Vry y el umbral bajo V;,. También 
observemos que el circuito biestable es en efecto un comparador con histéresis. Como veremos 
en breve, sumar histéresis a las curvas características de un comparador puede ser muy benéfico en 
ciertas aplicaciones. Finalmente, observe que debido a que el circuito biestable de la figura 12.19 
se conmuta del estado positivo (uy = L+) al negativo (vo = L-) a medida que v; se aumenta a más 
del umbral positivo Vy, Se dice que el circuito es inversor. Un poco más adelante presentaremos 
un biestable con una curva característica de transferencia no inversora. 


Activación del circuito biestable 


Si regresamos ahora a la pregunta de cómo hacer cambiar de estado el circuito biestable, observamos 
de las curvas caracteristicas de la figura 12.19(d) que si el circuito está en el estado L, se puede 
conmutar al L_ si se aplica una entrada v; de valor mayor que Vry = ØL.. Esta entrada hace que 
aparezca un voltaje neto negativo entre los terminales de entrada del op amp, que inicia el ciclo 
regenerativo que culmina en la conmutación del circuito al estado estable ZL.. Aquí es importante 
“ observar que la entrada v; simplemente inicia o activa la regeneración. Entonces, podemos retirar 
u; sin que ocurra efecto en el proceso de regeneración. En otras palabras, uv, puede ser sólo un pulso 
de corta duración. La señal de entrada v; se conoce entonces como señal de disparo, o simplemente 
disparador. . 
Las curvas características de la figura 12.19(d) indican también que el circuito biestable se 
puede conmutar al estado positivo (vo = L+) al aplicar una señal negativa de disparo v; de magnitud 
mayor que la del umbral negativo Vz. 


El circuito biestable como elemento de memoria 


. De la figura 12.19(d) observamos que para voltajes de entrada del orden de Vy; < v; < Vry, la salida 
puede ser L, o L_, dependiendo del estado en que el circuito ya se encuentre. Entonces, para estos 
valores de entrada, la salida está determinada por el valor previo de la señal de disparo (la señal de 
disparo que hizo que el ci"cuito estuviera en su estado actual). De esta forma, el circuito exhibe 


memoria. De hecho, el multivibrador biestable es el elemento básico de memoria de sistemas *' 


cod 
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digitales, como veremos en el capítulo 13. Finalmente, observemos que en aplicaciones de circuitos 


* analógicos, como los que estudiamos en este capítulo, el circuito biestable también se conoce como 


disparador Schmitt. 


Circuito biestable con curvas características 
de transferencia no inversoras 


El lazo de retroalimentación básico biestable de la figura 12.17 se puede utilizar para deducir un 
circuito con curvas características de transferencia no inversoras, si se aplica la señal de entrada v; 
(la señal de disparo) al terminal de R, que está conectado a tierra. En la figura 12.20(a) se muestra 
el circuito resultante. Para obtener las curvas características de transferencia primero se emplea 
superposición al circuito lineal formado por R, y R}, expresando así v, en términos de u; y Uo COMO 


R; 


= Ei TA + ES 
UF Y; Ri FR, Vo R; +R; (12.28) 


De esta ecuación vemos que si el circuito está en el estado estable positivo con vo = L+, no tendrán 
efecto valores positivos para v,. Para activar (disparar) el circuito al estado L., v, debe hacerse 
negativo y de un valor tal que haga que v, se reduzca hasta debajo de cero. Entonces se puede hallar 
el umbral bajo Vy, al sustituir en la ecuación (12.28) vo = La, v+ = 0 y v; = Vry. El resultado es 


Va. ==L, (R/R) | (12.29) 


Del mismo modo, la ecuación (12.28) indica que cuando el circuito está en el estado de salida 
negativa (vo = L.), valores negativos de v; harán v+ más negativo sin que se presente efecto en la 
operación. Para iniciar el proceso de regeneración que hace que el circuito conmute al estado 


(b) 


Fig. 12.20 (a) Circuito biestable derivado del lazo de retroalimentación positiva de la figura 12.17 al aplicar 
v através de R|. (b) La curva característica de transferencia del circuito en (a) no es inversora. (Compárela 
con la curva característica inversora de la figura 12.19d.) 
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positivo, v+ debe hacerse ligeramente positivo. El valor de v; que ocasiona esto es el alto voltaje de 
umbral Vy;,, que se poras hallar al sustituir en la ecuación (12.28) vo = L- y v- = 0. El resultado es 


=-—L. (R/R) (12.30) 


La curva característica completa de transferencia del circuito de la figura 12.20(a) se muestra en la 
figura 12.20(b). Observemos que una señal positiva de disparo v; (de mayor valor que Vry) hace 
que el circuito conmute al estado positivo (Vo pasa de L_ a L+). Entonces, la curva característica de 
transferencia del circuito es no inversora. 


Aplicación del circuito biestable como comparador 
El comparador es un elemento de construcción de circuito analógico que se utiliza en varias 


aplicaciones que van desde detectar el nivel de una señal de entrada en relación con un valor 
preestablecido de umbral, hasta el diseño de convertidores analógicos a digitales (A/D) (véase 


(b) 


Fig. 12.21 (a) Representación de diagrama a bloques y curva característica de transferencia para un compara- 
dor que tiene un voltaje Va de referencia, o de umbral. (b) Curva característica de comparador con histéresis. 
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sección 10.11). Aun cuando normalmente consideramos que el comparador tiene un solo valor de 
umbral (véase figura 12.21a), es útil en muchas aplicaciones sumar histéresis a las curvas caracte- 
rísticas del comparador. Si se hace esto, el comparador exhibe dos valores de umbral, Vr y Vra, 
simétricamente ubicados alrededor del nivel de referencia deseado, como se indica en la figura 
12.21(b). Por lo general, Vry y Vr, están separados una pequeña cantidad, por ejemplo 100 mV. 

. Para demostrar la necesidad de histéresis consideremos una aplicación común de comparado- 
res. Se requiere diseñar un circuito que detecte y cuente los puntos de intersección con el eje de 
cero de una onda arbitraria. Esta función se puede implementar usando un comparador cuyo umbral 
está ajustado a 0 V. El comparador produce un cambio de escalón en su salida cada vez que se 
presente un punto de intersección con el eje cero. Cada cambio de escalón se puede usar para generar 
un pulso, y los pulsos se alimentan a un circuito contador. 

Imaginemos ahora lo que ocurre si la señal que se procese tiene (como generalmente tiene) 

* interferencia superpuesta a la misma, por ejemplo de una frecuencia mucho más alta que la de la 
señal. Se deduce que la señal debe cruzar el eje de cero varias veces alrededor de cada uno de los 
puntos de intersección con el eje cero que estamos tratando de detectar, como se muestra en la figura 
12.22. El comparador cambiaría así de estado varias veces en cada uno de los puntos de intersección 
con el eje cero, y nuestra cuenta estaría obviamente en error. Si tenemos idea de la amplitud esperada 
de pico a pico de la interferencia, el problema se puede resolver si se introduce histéresis de ancho 
apropiado en las curvas características del comparador. Entonces, si la señal de entrada aumenta en 
magnitud, el comparador con histéresis permanecerá en el estado bajo hasta que el nivel de entrada 


Puntos de intersección 
con el eje de cero 


Señal corrupta 
con interferencia 


Puntos múltiples 
de intersección 
con el eje de cero 


Fig. 12.22 Ilustración del uso de histéresis en las curvas características con:o medio para rechazar 
interferencia. k a E : f 
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Fig. 12.23 Se utilizan circui- 

- tos limitadores para obtener ni- 

" veles de salida más precisos para 
el circuito biestable. En ambos 
circuitos, el valor de R debe ser. 
seleccionado para obtener la co- 
rriente necesaria para la correcta 
operación de los diodos zener. 
(a) Para este circuito L, = Vz, + 
Vo y L= (7z, + Vo), donde Vp 
es la caída directa del diodo. (b) 
Para este circuito, L,= V¿+ Vp, + 
Vo, y L.= {Vz + Vo, + Vo). 


(b) 


rebase el umbral alto Vry. Subsecuentemente, el comparador permanecerá en el estado alto incluso 
si, debido a interferencia, la señal disminuye por debajo de Vry. El comparador conmutará al estado 
bajo sólo si la señal de entrada disminuye a menos del umbral bajo Vy. La situación se ilustra en 
la figura-12.22, de la que vemos que incluir histéresis en las curvas características del comparador 
es un medio eficaz de rechazar interferencia (produciendo así otra forma de filtrado). 


Para hacer más precisos los niveles de salida 


Los niveles de salida del circuito biestable se pueden hacer más precisos de lo qué son los voltajes 
de saturación del op amp, si se conecta en cascada el op amp con'un circuito limitador (véase en la 
sección 3.8 un estudio de circuitos limitadores). Dos de estos diseños se muestran en la figura 12.23. 


ï Ejercicios. 


i D12.11 El op amp del circuito biestable de la figura 12.19(a) tienevoltajes de saturación de salida de +13 V. Diseñe 
t el circuito para obtener voltajes de umbral de +15 V. Para R, = 10 KQ encuentre el valor requerido para Ra. 


4 


Resp. 16kQ 
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D12.12 Si el op amp del circuito de la figura 12.20(a) tiene niveles de saturación de salida de +10 V, diseñe el circuito 
para obtener umbrales de +5 V. Dé valores apropiados de componentes. 


Resp. Posible opción: R, = 10 KQ y R¿= 20 kQ 
12.13 Considere un circuito biestable con curva característica de transferencia no inversora, y suponga que L- = ~L.. = 
10 V y Vry = -Vr = 5 V. Si v; es una onda triangular con promedio de 0 V, una amplitud pico de 10 V y un periodo 


de 1 ms, trace la onda de vo. Encuentre el intervalo entre puntos de intersección con el eje de cero de v; y vo. 


Resp. vo es una onda cuadrada con promedio de 0 V, amplitud de 10 V y periodo de 1 ms y está retardada en 125 ys 
con respecto a y). 


LGA DARIA TADEO RETRATA 


E 


TSE A E 


12.14 Considere un op amp que tenga niveles de saturación de +12 V empleado sin retroalimentación, con el terminal 
inversor de entrada conectado a +3 V y el terminal no inversor de entrada conectado a v,. Caracterice su operación 
como comparador. ¿Cuáles son L+, L~ y Va, corno se define en la figura 12,21(a)? 

Resp. +12 V; -12 V; +3 V 


12.15 Enel circuito de la figura 12.20(a) sea L+ =-L-= 10 V y R, = 1 KQ. Encuentre un valor para R, que dé histéresis 
de 100 mV de ancho. i 


Resp. 200 KQ 
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12.5 GENERACIÓN DE ONDAS CUADRADAS Y TRIANGULARES POR MEDIO 
DE MULTIVIBRADORES ASTABLES 


Se puede generar una onda cuadrada si se hacen arreglos para que un multivibrador biestable 
conmute estados periódicamente. Esto se puede hacer si se conecta el multivibrador biestable con 
un circuito RC en un lazo de retroalimentación, como se ilustra en la figura 12.24(a). Observe que 
el multivibrador biestable tiene una curva característica de transferencia inversora y puede así 
ejecutarse usando el circuito de la figura 12.19(a). Esto resulta en el circuito de la figura 12.24(b). 
En breve demostraremos que este circuito no tiene estados estables y que por lo tanto recibe en 
forma muy apropiada el nombre de multivibrador astable. 


Operación del multivibrador astable 


Para ver la forma en que opera el multivibrador astable, consulte la figura 12.24(b) y suponga que 
la salida del multivibrador biestable está en uno de sus dos posibles niveles, por ejemplo L+. El 
condensador C se carga hacia este nivel por medio del resistor R. Entonces el voltaje en los 
terminales de C, que se aplica al terminal negativo de entrada del op amp y por lo tanto se denota 
como v., se eleva en forma exponencial hacia L, con una constante de tiempo 7 = CR. Entre 
tanto, el voltaje en el terminal positivo de entrada del op amp es v+ = SL.. Esta situación continuará 
hasta que el voltaje del condensador alcance el umbral positivo V7,,, en cuyo punto el multivibrador 
biestable conmutará al otro estado estable en el que vo = L. y v4 = PL. El condensador empezará ` 
entonces a descargarse, y su voltaje, v-, decrecerá exponencialmente hacia L_. Este nuevo estado 
prevalece hasta que v- alcance el umbral negativo Vy,, en cuyo momento el multivibrador biestable 
conmuta al estado de salida positiva, el condensador empieza a cargarse, y el ciclo se repite. 
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12.5 GENERACIÓN DE ONDAS CUADRADAS Y TRIANGULARES 1003 ` 
De la descripción precedente vemos que el circuito astable oscila y produce una onda cuadrada 
ala salida del op amp. Esta onda, y las ondas en los dos terminales de entrada del op amp, se muestran 
en la figura 12.24(c). El periodo T de la onda cuadrada se puede hallar como sigue: durante el 
intervalo de carga T, el voltaje v- en los terminales del condensador en cualquier instante t, con 
t= 0 al comienzo de T,, está dado por (véase apéndice F) 


v.=L.-(L.- LJe" 
donde 7= CR. Al sustituir v. = BL. en t = T, resulta 


: Lu VB) 
Ti SRR 1 a B 


Análogamente, durante el intervalo de descarga 7, el voltaje v- en cualquier instante f, con ż = 0 al 
inicio de T}, está dado por 


(12.31) 


` 


v.=L_—(L.- BL,)e”"" 
Sustituyendo v- = fBL- en t = T, resulta 


1 — ALAL.) 
1-8 


Las ecuaciones (12.31) y (12.32) se pueden combinar para obtener el periodo T = 7, + T» 
Normalmente, L, =-—£., resultando en ondas cuadradas simétricas de periodo T dadas por 


T,=71n (12.32), 


T= arn i (12.33). 


Nótese que este generador de onda cuadrada se puede hacer que tenga frecuencia variable al 
conmutar diferentes condensadores C (usualmente en décadas) y al ajustar R continuamente (para 


Vry = BL, 


Va = PL- 


Fig. 12.24 (Continúa.). 


1018 


1004 GENERADORES DE SEÑALES Y CIRCUITOS CONFORMADORES DE ONDAS 


(b) 


l 
Constante de tiempo `~ 
= CR 


Fig. 12.24 (Continuación.) (a) La conexión de un mul- 
tivibrador biestable con curvas características de transfe- 
rencia inversoras en un lazo de retroalimentación con un 
circuito RC resulta en un generador de onda cuadrada. 
(b) El circuito obtenido cuando el multivibrador biestable 
se construye con el circuito de la figura 12.19(a). (c) Ondas 
en diversos nodos del circuito en (b). Este circuito recibe 
el nombre de multivibrador astable. (c) 


mm 


obtener control continuo de frecuencia dentro de cada década de frecuencia). También, la onda en 
los terminales de C se puede hacer casi triangular si se utiliza un valor pequeño del parámetro $. 
No obstante lo anterior, se pueden generar ondas triangulares de superior linealidad si se utiliza el . 
esquema que se estudia a continuación. ' 

Antes de terminar esta sección, no obstante, observe que aunque el circuito astable tiene estados 
no estables, esto es, dos estados casi estables, y restos en cada determinado intervalo de tiempo por 
la constante de tiempo de la red RC y el umbral del multivibrador biestable. 


Ejercicios 


12.16 Para el circuito de la figura 12.24(b), supongamos que los voltajes de saturación del op amp son +10 V, R, = 
100 KQ, R¿=R= 1 MQ y C=0.01 uF. Encuentre la frecuencia de oscilación. 


Resp. 274 Hz 
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12.17 Considere una modificación del circuito de la figura 12.24(b) en la que R; es sustituida por un par de diodos E 
conectados en paralelo en direcciones opuestas. Para L, = -L= 12 V, R= R= 10 KQ, C=0.1 pF y el voltaje de diodo E 
una constante denotada por Vp, encuentre una expresión para la frecuencia como función de Vp. Si Vp = 0.70 V a25*C È? 

` con una TC de -2 mV/°C, encuentre la frecuencia a 0°C, 25°C, 50°C y 100°C. Nótese que la salida de este circuito + 
puede ser enviada a un medidor de frecuencia remotamente conectado para obtener una lectura digital de temperatura. 


GA TEO REDDIT TIA 


Resp. /= 500/n [(12 + Vp)/(12 — Vp)] Hz; 3995 Hz, 4281 Hz, 4611 Hz, 5451 Hz 


4 


AA A AIN e AA A IAN PEE A e BELa 
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Generación de ondas triangulares 


Las ondas exponenciales generadas en el circuito astable de la figura 12.24 se pueden cambiar a 
triangulares si se sustituye el circuito de paso bajo con un integrador. (El integrador es, después de 
todo, un circuito de paso bajo con una frecuencia de corte a cd.) El integrador ocasiona carga y 
descarga lineal del condensador, produciendo así una onda triangular. El circuito resultante se 
muestra en la figura 12.25(a). Observe que debido a que el integrador es inversor, es necesario 


Biestable 


(a) 
. == =L; 
vi A Pendiente = RC 


ay 


La 


Pendiente = RE 


œ) | © 
Fig. 12.25 Esquema general para generar ondas triangulares y cuadradas. 


1020 


1006 GENERADORES DE SEÑALES Y CIRCUITOS CONFORMADORES DE ONDAS 


invertir las curvas características del circuito biestable. Entonces, el circuito biestable que aquí es 
necesario es del tipo no inversor y se puede ejecutar usando el circuito de la figura 12.20(a). 

Ahora continuamos para demostrar la forma en que el lazo de retroalimentación de la figura 
12.25(a) oscila y genera una onda triangular v, a la salida del integrador y una onda cuadrada v, a 
la salida del circuito biestable: supongamos que la salida del circuito biestable está en Z.. Circulará 
una corriente igual a L./R en el resistor R y por el condensador C, ocasionando que la salida del 
integrador decrezca linealmente con una pendiente de —L./CR, como se muestra en la figura 
12.25(c). Esto continúa hasta que la salida del integrador alcance el umbral inferior Vy, del circuito 
biestable, en cuyo punto el circuito biestable conmuta estados, su salida se convierte en negativo e 
igual a L_. En este momento, la corriente que pasa por R y C invierte su dirección y su valor se 
'hará igual a |Z_|/R.:Se deduce que la salida del integrador comenzará a aumentar en forma lineal 
con una pendiente positiva igual a |L-|/CR. Esto continúa hasta que el voltaje de salida del integrador 
alcance el umbral positivo del circuito biestable, Vry. En este punto, el circuito biestable se conmuta, 
su salida se hace positiva (L4), la corriente que entra al integrador invierte su dirección, y la salida 
del integrador empieza a decrecer linealmente, comenzando un nuevo ciclo. 

Del análisis anterior es relativamente fácil deducir una expresión para el periodo T de las ondas - 
cuadrada y triangular. Durante el intervalo T, tenemos, de la figura 12.25(c), 


Vrm- Vi _ La 
T, CR 
de donde obtenemos 
` V-V, 
T,=CR == (12.34) 
Del mismo modo, durante 7, tenemos 
| Vru- Vr _ zL- 
T CR 
de donde obtenemos 
Vri- V; 
T,= CREE (12.35) 


Entonces, para obtener ondas cuadradas simétricas diseñamos el circuito biestable para tener 
L+ qe -L 


ziercicio 


012.18 Considere el circuito de la figura 12.25(a) con el circuito biestable constituido por el circuito de la figura : 
12.20(a). Si los op amps tienen voltajes de saturación de +10 V y si se utilizan un condensador C = 0.01 uF y un resistor 
R¡ = 10 KQ, encuentre los valores de R y R, (nótese que R, y R, están asociados con el circuito biestable de la figura * 
12.20(a) tales que la frecuencia de oscilación es 1 kHz y la onda triangular tiene una amplitud de 10 V pico a pico. $ 


Resp. 50kQ; 20 k0 
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12.6 GENERACIÓN DE UN PULSO FS TANDABRIZADO; EL MULTIVIBRADOR 


MONOESTABLE 


En algunas aplicaciones surge la necesidad de un pulso de altura y ancho conocidos generado en 
respuesta a una señal de disparo. Como el ancho del pulso es predecible, su borde posterior se puede 
usar con fines de sincronización, es decir, para iniciar un trabajo particular en un tiempo especifi- 
cado. Este pulso estandarizado puede ser generado por el tercer tipo de multivibrador, el multivi- 
brador monoestable. 

El multivibrador monoestable tiene un estado estable en el que puede permanecer indefinida- 
mente. También tiene un estado casi estable que se puede disparar y en el que permanece durante 
un intervalo predeterminado igual al ancho deseado del pulso de salida. Una vez que expire 
este iritervalo, el multivibrador monoestable regresa a su estado estable y permanece ahí, a la espera 


` de otra señal de disparo. La acción del multivibrador monoestable'ha dado lugar a su nombre 


alternativo, de un estado. 

En la figura 12.26(a) se ilustra un circuito monoestable de op-amp. Observemos que este 
circuito es una forma aumentada del circuito astable de la figura 12.24(b). Específicamente, un 
diodo fijador de nivel D, se agrega en paralelo al condensador C,, y un circuito de disparo compuesto 
por el condensador C,, resistor R, y diodo D, se conecta al terminal de entrada no inversora del op 
amp. El circuito opera como sigue: en el estado estable, que prevalece en ausencia de la señal de 
disparo, la salida del op amp está a L, y el diodo D, conduce a través de R, y de esta forma fija el 
nivel del voltaje vg a una caída de diodo arriba de tierra. Seleccionamos R, mucho mayor que R,, 
de modo que el diodo D, estará conduciendo una pequeña corriente y el voltaje vc estará determi- 


(BL, — Vo) e 


Va 


L, 


| 
] 
! AL, 
ug | An 
P S 
i 
| 
Et L 
f ~~ AL 
(a) (b) 


Fig. 12.26 (a) Circuito monoestable con op amp. (b) Ondas de señal en el circuito de (a). 
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Ejercicio 


12.19 Para el circuito monoestable de la figura 12.26(a) encuentre el valor de R, que resultará en un pulso de salida 
de 100 us para Cı = 0.1 uF, B=0.1, Vp=0.7 V y L¿=-L_=12 V. 


Resp. 617190 


nado muy cercanamente por el divisor de voltaje R,, R2. Así, vc = BL., donde 8 = R(R, + R,). El 
estado estable se mantiene porque BL, es mayor que Vp. 

Ahora considere la aplicación de un escalón que se hace negativo a la entrada de disparo y 
observe las ondas de señal que se muestran en la figura 12.26(b). El borde negativo de disparo estará ` 
acoplado al cátodo del diodo D, a través del condensador C,, y entonces D, conduce fuertemente 
y desconecta el nodo C. Si la señal de disparo es de altura suficiente para hacer que vc se reduzca 
por debajo de vz, el op amp verá un voltaje neto negativo de entrada y su salida conmuta a L.. Esto, 
a su vez, ocasiona que vc se haga negativo para BL,, que mantiene al op amp en su estado recién 
adquirido. Nótese que D, se corta ahora, aislando así al circuito de cualesquier otros cambios en el 
terminal de entrada de disparo. 

El voltaje negativo en A hace que D; se corte, y C, comienza a descargarse exponencialmente 
hacia L_ con una constante de tiempo C|R;. El multivibrador monoestable está ahora en su estado 
casi estable, que prevalecerá hasta que el declinante voltaje vs caiga por debajo del voltaje 
presente en el nodo C, que es BL.. En este instante la salida del op-amp se conmuta de nuevo a L, 
y el voltaje en el nodo C regresa a PL... El condensador C, entonces se carga hacia L, hasta que el 
diodo D, conduzca y el circuito regresa a su estado estable. 

De la figura 12.26(b), observamos que un pulso negativo se genera a la salida durante el estado 
casi estable. La duración T del pulso de salida se determina de la onda exponencial de uz, 


valt) =L.-(L.- Vp e” 
al sustituir vg(7) = BL., 
PL-=L--(L.- Vpje ® 


que produce 


as Vp- L- 
Para Vp, & |Z, esta ecuación se puede aproximar mediante 
1 
T =Ci¡R; ln (3) (12.37) 


Finalmente, nótese que el circuito monoestable no debe dispararse otra vez sino hasta que el 
condensador C, se haya recargado a Vp; de otra forma el pulso resultante de salida será más corto 
que lo normal. Este tiempo de recarga se conoce como periodo de recuperación. Existen técnicas 
de circuitos para acortar el tiempo de recuperación. 


A ASO EEO NN 


‘GULI TTE E AA TT A DA A TN AUTT Gete TAN 
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12.7 TEMPORIZADORES DE CIRCUITO INTEGRADO 


Existen paquetes de circuitos integrados, comercialmente disponibles, que contienen la mayor parte 
de los circuitos necesarios para construir multivibradores monoestables y astables que tengan . 
características precisas. En esta sección analizamos el más conocido de estos circuitos integrados, 
el temporizador 555. Introducido en 1972 por la Signetics Corporation como circuito integrado 
bipolar, el 555 también se produce en tecnología CMOS por varios fabricantes. 


El circuito 555 


En la figura 12.27 se ilustra una representación de diagrama a bloques del circuito temporizador 
555 (para ver el circuito real, consulte la obra de Grebene, 1984). El circuito consta de dos compa- 
radores, un flip-flop SK (elemento biestable de fijar y restablecer) y un transistor Q, que opera como 
interruptor. Se requiere una fuente de alimentación (Vcc) para operación, con un voltaje típicamente 
de 5 V. Un divisor de voltaje resistivo, que consta de tres resistores de igual valor marcados como 
R,, se conecta en los terminales de Vcc y establece los voltajes de adn (de umbral) para los 
dos comparadores. Éstos son Vry = Vec para el comparador 1 y Vr, = Wec para el comparador 2. 
Estudiamos flip-flops SR en el capítulo 13. Para nuestros fines aquí, observamos que un 
flip-flop SR (que también recibe el nombre de elemento de memoria) es un circuito biestable que 
tiene salidas complementarias, denotadas Q y O. En el estado de fijar (set), la salida en Q es “alta” 
(aproximadamente igual a Vcc) y la de Qes “baja” (aproximadamente igual a O V). En el otro estado 
estable, llamado restablecer, la salida en Q es baja y la de Q es alta. El flip-flop se fija al aplicar un 
nivel alto (Vcc) a su terminal de entrada de fijar, marcada como S. Para restablecer el flip-flop, se 


O Vec 


Salida 


S Descarga 


O Tierra 


Fig. 12.27 Representación de diagrama a bloques del circuito interno del temporizador 555 de circuito 
integrado. ' 
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aplica un nivel alto al terminal de entrada de restablecer, marcado como R. Nótese que los terminales 
de entrada de restablecer y fijar del flip-flop del circuito 555 están conectados a las salidas del 
“comparador 1 y comparador 2, respectivamente. 

El terminal positivo de entrada del comparador 1 se conecta a un terminal externo del paquete 
555, marcado como Threshold (umbral). Análogamente, el terminal de entrada negativa del 
comparador 2 se conecta a un terminal externo marcado Trigger (disparador), y el colector 
del transistor Q, se conecta al terminal marcado Discharge (descarga). Finalmente, la salida Q del 
flip-flop se conecta al terminal de salida del paquete del temporizador, marcada Out (salida). 


Puesta en práctica de un multivibrador monoestable usando el IC 555 


En la figura 12.28(a) se ilustra un multivibrador monoestable puesto en práctica mediante un circuito 
. integrado 555 junto con un resistor externo R y un condensador externo C. En el estado estable, el 
flip-flop estará en el estado de restablecer, y por lo tanto su salida O será alta, haciendo que conduzca 
el transistor O). El transistor Q, estará saturado y por lo tanto ùc será cercano a 0 V, resultando en 
un bajo nivel a la salida del comparador 1. El voltaje en el terminal de entrada del disparador, 
marcado Uais, Se mantiene alto (mayor de Vz), y entonces la salida del comparador 2 también será 
baja. Finalmente, nótese que como el flip-flop está en el estado de restablecer, O será bajo y entonces 
_ Uo Será cercano a 0 V. 
` Para disparar el multivibrador monoestable, se aplica un pulso negativo de entrada al terminal de 
entrada del disparador. A medida que Uax se reduce hasta quedar por debajo de Vy, la salida del 
comparador 2 pasa al nivel alto, fijando así al flip-flop. La salida Q del flip-flop pasa a alta, por lo que 
vo se hace. alto y la salida O se hace baja, haciendo que no conduzca el transistor Q,. El condensador C 
empieza a cargarse a través del resistor R y su voltaje uç sube exponencialmente hacia Vcc, como se 
muestra en la figura 12.28(b). El multivibrador monoestable está ahora en su estado casi estable. Este 
estado prevalece hasta que uc alcanza y empieza a rebasar al umbral del comparador 1, V74, en cuyo 
momento la salida del comparador 1 pasa a alta, restableciendo el flip-flop. La salida O del flip-flop 
ahora pasa a alta y hace que conduzca el transistor O,. A su vez, el transistor O, rápidamente descarga 
el condensador C, haciendo que vc pase a 0 V. Del mismo modo, cuando el flip-flop se restablece su 
salida O pasa a baja, y entonces vo regresa a O V. El multivibrador monoestable ha regresado ahora a 
su estado estable y está listo para recibir un nuevo pulso de disparo. 
De la anterior descripción vemos que el multivibrador monoestable produce un pulso de salida 
Uy como se indica en la figura 12.28(b). El ancho del pulso, 7, es el intervalo que el multivibrador 
monoestable pasa en el estado casi estable; se puede determinar por referencia de las ondas de la 
figura 12.28(b) como sigue: denotando como ż = 0 el instante al cual el pulso de disparo se aplica, 
la onda exponencial de uç se puede expresar como 


uc = Vell e) (12.38) 
Al sustituir ve = Vry = Dec en 1 = T resulta l 
T=CRln3œ1.1CR (12.39) 


Entonces el ancho del pulso es determinado por los componentes externos C y R, que se pueden 
seleccionar para tener valores tan preciso como se desee. 


Un multivibrador astable usando el circuito integrado 555 


En la figura 12.29(a) se muestra el circuito de un multivibrador astable que utiliza un circuito 
integrado 555, dos resistores externos, R4 y Rs, y un condensador externo C. Para ver cómo opera 
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R Q 
Flip-Flop 


S o 


Fig. 12.28 (a) Tempori- 
zador 555 conectado para 
poner en práctica un multi- 
vibrador monoestable. (b) 
Ondas del circuito en (a). 


(b) 
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Vo 


Vec 


(b) 


Fig. 12.29 (a) Tempori- 
zador 555 conectado para 
poner en práctica un multi- 
vibrador astable. (b) On- 
das del circuito en (a). 
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el circuito consultemos las ondas descritas en la figura 12.29(b). Supongamos que inicialmente C 
está descargado y el flip-flop está fijado. Entonces vo está alto y Q, no conduce. El condensador C se 


cargará a través de la combinación serie de R4 y Rs, y el voltaje en sus terminales, uc, se elevará en . 


forma exponencial hacia Vcc. A medida que vc cruza el nivel igual a Vy, la salida del comparador 
2 pasa a baja. Esto, sin embargo, no tiene efecto en la operación del circuito y el flip-flop permanece 
fijo. De hecho, este estado continúa hasta que uc alcanza y empieza a exceder el umbral del 
comparador 1, V y. En este instante, la salida del comparador 1 pasa a alta y restablece el flip-flop. 
Entonces vo pasa a bajo, O pasa a alto, y el transistor Q, conduce. El transistor saturado Q, hace 
que aparezca un voltaje de aproximadamente cero -volts en el nodo común de R, y Rs; entonces C 
comienza a descargarse a través de Rg y el colettor de O). El voltaje vc se reduce de manera 
exponencial con una constante de tiempo CRs hacia O V. Cuando vc alcanza el umbral del 
comparador 2, V;,, la salida del comparador 2, pasa a alto y fija el flip-flop. La salida vo entonces 
pasa a alta, y O pasa a bajo, haciendo que Q, no conduzca. El condensador C comienza a cargarse 
a través del equivalente en serie de R, y Rs, y su voltaje se eleva de manera exponencial hacia Vcc 
con una constante de tiempo C (R; + Ra). Esta elevación continúa hasta que vc llega a Vry, en cuyo 
` momento la salida del comparador 1 pasa a alta, restableciendo el flip-flop y el ciclo continúa. 

De la anterior descripción vemos que el circuito de la figura 12.29(a) oscila y produce una onda 
cuadrada a la salida. La frecuencia de oscilación puede ser determinada como sigue. Un examen de 
la figura 12.29(b) indica que la salida será alta durante el intervalo Ty, en que ve se eleva de Vra 
Vry. El aumento exponencial de vc puede ser descrito por 


u= Ve — (Vec — Vre” +o f (12.40) 


conde 1=0 es el instante en que el intervalo Ty se inicia. Sustituyendo vc = Vry = Vcc at=Tyy 
Vaz z =1V¿¿ resulta en 


= C(R¿ + Ra) In 2 œ 0.69 C(R, + Ra) (12.41) 


También observamos de la figura 12.29(b) que vo será bajo durante el intervalo 7,, en que vc cae 
de Vry a Vri. La caída exponencial de vc puede ser descrita por 


e = Vry ea ; (12.42) 


donde hemos tomado ż = 0 como el i inicio del intervalo 7,. Sustituyendo vc = Vr = Hec ent= T, 
y Vry = Vec resulta en 


T, = CRg In 2 œ 0.69 CRs (12.43) 


Las ecuaciones (12.41) y (12.43) se pueden combinar para obtener el periodo T de la onda cuadrada 
de salida como f 


T= Ty + T, = 0.69 C(R, + 2Rẹ) (12.44) 


También, el ciclo de trabajo de la onda cuadrada de salida se puede hallar de las ecuaciones (12.41) 
y (12.43): 


Ta _ R¿+Rg 


Ciclo de trabajo = TAE RAR 


(12.45) 


Nótese que el ciclo de trabajo siempre será mayor de 0.5 (50%); se aproxima a 0.5 si R; se selecciona 
mucho menor que Rg. 
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ane AA 


Ejercicios 


12.20 Usando un condensador C de 10 nF, encuentre el valor de R que produzca un pulso de salida de 100 us en el 
circuito monoestable de la figura 12.28(a). 


Resp. 9.1kQ 


A A SI E IN 


D12.21 Para el circuito de la figura 12.29(a), utilice un condensador de 1000 pF y encuentre los valores de R4 y Rg *: 
que resulten en una frecuencia de oscilación de 100 kHz y un ciclo de trabajo de 75%. | f Š 


Resp. 7.2 KQ, 3.6 kQ . 


E EE EA 


12.8 CIRCUITOS CONFORMADORES DE ONDA NO LINEALES 


Diodos o transistores se pueden combinar con resistores para sintetizar redes de dos puertos que 
tengan curvas características de transferencia arbitrarias no lineales. Estas redes de dos puertos se 
pueden utilizar en la conformación de ondas, es decir, para cambiar la onda de una señal de entrada 
en una manera prescrita y obtener una onda de forma deseada a la salida. En esta sección ilustramos 
esta aplicación por medio de un ejemplo concreto: el conformador de onda senoidal. Éste es un 
circuito cuyo propósito es cambiar la onda de una señal de entrada de onda triangular a onda 
senoidal. Aun cuando es sencillo, el conformador de onda es un elemento práctico que se utiliza 
ampliamente en generadores de funciones. Este método de generar ondas senoidales debe compa- 
rarse con el que usa osciladores lineales (secciones 12.1-12.3). Aunque los osciladores lineales 
producen ondas senoidales de alta pureza, no son convenientes a muy bajas frecuencias y son, en 
general, más dificiles de sintonizar en amplias bandas de frecuencia. En lo que sigue estudiamos 
dos técnicas marcadamente diferentes para diseñar conformadores de ondas senoidales. 


El método de punto de ruptura 


En el método de punto de ruptura, la curva caracteristica no lineal de transferencia deseada (en 
nuestro caso la función senoidal que se muestra en la figura 12,30) se pone en práctica como curva 
lineal por partes. Se utilizan diodos como interruptores que conducen en los diversos puntos de. 
ruptura de la curva característica de transferencia, conmutando así en el circuito otros resistores que 
hacen que la curva característica de transferencia cambie de pendiente. 

Considere el circuito que se ilustra en la figura 12.31(a). Consiste en una cadena de resistores 
conectados en paralelo con toda la fuente simétrica de voltaje +V, —V. El propósito de este divisor 
de voltaje es generar voltajes de referencia que servirán para determinar los puntos de ruptura en 
la curva característica de transferencia. En nuestro ejemplo, estos voltajes de referencia están 
denotados cómo +V,, +V,,—V¡, —V,. Nótese que todo el circuito es simétrico, excitado por una onda 
triangular simétrica y genera una salida de onda senoidal simétrica. El circuito aproxima cada cuarto 
de ciclo de la onda senoidal por medio de tres segmentos de recta; los puntos de ruptura entre estos 
segmentos están determinados por los voltajes de referencia V, y Va. 

El circuito funciona como sigue: supongamos que la entrada es la onda triangular que se 
muestra en la figura 12.31(b), y considere primero el cuarto de ciclo definido por los dos puntos mas- 
cados 0 y 1. Cuando la señal de entrada es menor en magnitud que V,, ninguno de los diodos con- 
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Fig. 12.30 Uso de una curva característica de transferencia (senoidal) no lineal para convertir una onda - 


triangular en una senoide. 


duce. Entonces no circula corriente por R4, y el voltaje de salida en B será igual al voltaje de 
entrada. Pero, a medida que la entrada se eleva a V, y más, D, (que se supone ideal) empieza a 
conducir. Suponiendo que el diodo D, que conduce se comporta como un cortocircuito, vemos que, 
para y, > Vi, 


R; 


R; + R; 


Esto implica que conforme la entrada continúa subiendo a más de V}, la salida sigue pero con una 
pendiente reducida. Esto da lugar al segundo segmento en la onda de salida, como se muestra en la 
figura 12.31(b). Nótese que en el desarrollo de la ecuación anterior hemos supuesto que las 
resistencias del divisor de voltaje son de bajo valor, de modo que los voltajes V, y V} son constantes 
independientemente de la corriente que provenga de la entrada. 

A continuación consideremos lo que ocurre a medida que el voltaje en el punto B alcanza el 
segundo punto .de ruptura determinado por V,. En este punto, D, conduce, limitando así la salida 
vo hacia V, (más, por supuesto, la caída de voltaje en D, si no se supone ideal). Esto da lugar al 
tercer segmento, que es plano, en la onda de salida. El resultado general es para “doblar” la onda y 
conformarla en una aproximación del ciclo de primer cuarto de una onda senoidal. Entonces, más 
allá del pico de la onda triangular de entrada, a medida que el voltaje de entrada se reduce, el proceso 
se desdobla, la salida se hace progresivamente más como la entrada. Por último, cuando la entrada 
es suficientemente negativa, el proceso empieza a repetirse en —V, y —V, para el semiciclo negativo. 


vo= Vi + (uv, — V,) 
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+y 


(b) 


(a) 


Fig. 12.31 (a) Conformador de onda senoidal de tres segmentos. (b) Onda triangular de entrada y onda de 
salida aproximadamente senoidal. 


Aun cuando el circuito es relativamente sencillo, su operación es sorprendentemente buena. 
Una medida de bondad que suele tomarse es para cuantificar la pureza de la onda senoidal de salida 
al especificar el porcentaje de distorsión armónica total (THD). Ésta es la razón de porcentaje 
entre el voltaje rms de todas las componentes armónicas arriba de la frecuencia fundamental (que 
es la frecuencia de la onda triangular) y el voltaje rms de la fundamental. Es interesante observar 
que una razón del buen funcionamiento del conformador de diodo es el efecto benéfico produci- 
do por las curvas características ¡-u.no ideales de los diodos, esto es, la rodilla exponencial del 
diodo de unión.a medida que entra en conducción directa. La consecuencia es una transición 
relativamente suave de un segmento de línea ál siguiente. 

Los diseños prácticos del conformador de onda senoidal de punto de ruptura utilizan de seis a ocho - 
segmentos (en comparación con los tres empleados en el ejemplo anterior). Del mismo modo, por lo 
general se usan transistores para obtener más versatilidad en el diseño, siendo la meta una mejor 
precisión y menor distorsión armónica total. (Véase la obra de Grebene, 1984, páginas 592-595.) 


El método de amplificación no lineal 


El otro método que estudiamos para la conversión de una onda triangular en una onda senoidal está 
basado en alimentar la onda triangular a la entrada de un amplificador que tiene una curva 
característica de transferencia no lineal que aproxima la función senoidal. Uno de estos circuitos 
amplificadores consiste en un par diferencial con una resistencia conectada entre los dos emisores, 
como se ilustra en la figura 12.32. Con una adecuada selección de los valores de la corriente de . 
polarización / y la resistencia R, se puede hacer que el amplificador diferencial tenga una curva 
característica de transferencia que cercanamente se aproxima a la que se ilustra en la figura 12.30. 


12.23 Un análisis detallado del circuito de la figura 12.32 muestra que su óptima operación se presenta cuando los 
valores de Z y R se seleccionan de modo que RI = 2.5 V7, donde V7 es el voltaje térmico. Para este diseño, la amplitud E 
pico de la onda triangular de entrada debería ser 6.6 V7, y la correspondiente onda senoidal en R tiene un valor pico de 
2.42 Vr. Para 1= 0.25 mA y Rc = 10 KQ, encuentre la amplitud pico de la salida de onda senoidal vo. Suponga a œ 1. 


Resp. 4.34 V 
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Re 


Fig. 12.32 Par diferencial con 
resistencia de degeneración de 
emisor empleada para poner en 
práctica un convertidor de onda 
triangular a onda senoidal. La 
operación del circuito puede ser 
descrita gráficamente por la fi- 
gura 12.30. 


- UY + 
(Onda 
Qı senoidal) Q2 


U e 
(Onda triangular) 


Observe que para v; pequeño, la curva caracteristica de transferencia del circuito de la figura 12.32 
es casi lineal, como es una onda senoidal cerca de sus puntos de intersección con el eje de cero. A 
grandes valores de v;, las curvas características no lineales de los BJT reducen la ganancia del 
amplificador y hacen que la curva característica se doble, aproximando la onda senoidal a medida 
que se acerca a su pico. (Se pueden encontrar más detalles sobre este circuito en la obra de Grebene, 
1984, a 595-597.) 


RA ETR 


Ejercicios . i l i 


D12.22 El circuito de la figura E12.22 se requiere para obtener una aproximación de tres segmentos a la curva 
característica no lineal i-u, i = 0.11*, donde v es el voltaje en volts e i es la corriente en miliamperes. Encuentre los 
valores de R}, R2 y R3 tales que la aproximación sea perfecta a v= 2 V, 4 V y 8 V. Calcule el error en el valor de corriente 
av=3 V, 5 V, 7 V y 10 V. Suponga diodos ideales. 


Fig. E12.22 


Resp. 5k0Q, 1.25 KQ, 1.25 KQ; 0,3 mA, +0.1 mA, -0.3 mA, 0 ; 


AEAT IAAD EANN IE NEN ANENA DIRNS SINE NAE AET I RS RR RANE AES 
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12.9 CIRCUITOS RECTIFICADORES DE PRECISIÓN 


Los circuitos rectificadores se estudiaron en el capítulo 3, donde la insistencia fue sobre su 
aplicación en el diseño de fuentes de alimentación. En tales aplicaciones, los voltajes que se 
rectifican suelen ser mucho mayores que la caída de voltaje del diodo, haciendo que el valor exacto 
de la caída del diodo no tenga importancia para la correcta operación del rectificador. Existen otras 
aplicaciones en donde éste no es el caso. Por ejemplo, la señal que se va a rectificar puede ser de 
una amplitud muy pequeña, por ejemplo 0.1 V, haciendo imposible utilizar los circuitos convencio- 
nales de rectificador. Del mismo modo, en aplicaciones de instrumentación surge la necesidad de 
circuitos rectificadores con curvas características de transferencia muy precisas. 

En esta sección estudiamos circuitos que combinan diodos y op amps para poner en práctica 
varios circuitos rectificadores con curvas características precisas. Los rectificadores de precisión, 
que se pueden considerar como una clase especial de circuitos conformadores de onda, encuentran 
aplicación en el diseño de sistemas de instrumentación. 


Rectificador de precisión de media onda; el “superdiodo” 


En la figura 12.33(a) se ilustra un circuito rectificador de precisión de media onda que consiste en 
un diodo conectado en la trayectoria de retroalimentación negativa de un op amp, con R siendo la 
resistencia de carga del rectificador. El circuito funciona como sigue: si y es positivo, el voltaje de 
salida uv, del op amp será positivo y el diodo conduce, estableciendo así una trayectoria cerrada 
de retroalimentación entre el terminal de salida del op amp y el terminal negativo de entrada. Esta 
trayectoria de retroalimentación negativa ocasionará que aparezca un cortocircuito virtual entre los 
dos terminales de entrada. Entonces, el voltaje en el terminal negativo de entrada, que también es 
el voltaje de salida vo, será igual (con una diferencia no mayor de unos pocos milivolts) al del 
terminal positivo de entrada, que es el voltaje de entrada vy, 


Vo = Y; = uy20 


Nótese que el voltaje de desnivel (0.5 V) exhibido en el sencillo circuito rectificador de media 
onda ya no está presente. Para que el circuito de op amp inicie su operación, v; debe exceder sólo 
un voltaje despreciable por ser tan pequeño, igual a la caída del diodo dividida entre la ganancia de 
circuito abierto del op amp. En otras palabras, la curva característica Uyg-u, de transferencia de línea 


“Superdiodo” Vo 


(b) 


Fig. 12.33 El rectificador “superdiodo” de media onda de precisión y su curva característica de transfe- 
rencia casi ideal. Nótese que cuando v; > 0 y el diodo conduce, el op amp alimenta la corriente de carga, y 
- la fuente está convenientemente separada, lo cual es otra ventaja. 
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recta casi pasa por el origen. Esto hace que este circuito sea apropiado para aplicaciones en donde 
aparecen señales muy pequeñas. 

Considere ahora el caso cuando y, se hace negativo. El voltaje de salida v4 del op amp tenderá 
a seguir y hacerse negativo. Esto polariza inversamente al diodo, y no circula corriente por la 
resistencia R, haciendo que vo permanezca igual a 0 V. Entonces, para v; < 0, vo = 0. Como en este 
caso el diodo no conduce, el op amp estará operado en forma de circuito abierto y su salida estará 
al nivel negativo de saturación. 

La curva característica de E de este circuito será la que se ilustra en la figura 
12.33(b), que es casi idéntica a la curva caracteristica ideal de un rectificador de media onda. Las 
curvas caracteristicas no ideales del diodo han quedado casi ocultas al conectar el diodo en la 
trayectoria de retroalimentación negativa de un op amp. Ésta es casi otra aplicación sorprendente 
de retroalimentación negativa. La combinación de diodo y op amp, que se muestra dentro de la caja 
punteada de la figura 12.33(a), recibe apropiadamente el nombre de “superdiodo”. 

Como siempre, no todo está bien. El circuito de la figura 12.33 tiene algunas desventajas: cuando 
v, se hace negativo y vo = 0, toda la magnitud de v, aparece entre los dos terminales de entrada del op 
amp. Si esta magnitud es mayor de unos pocos volts, el op amp puede dañarse a menos que se encuentre 
equipado con lo que recibe el nombre de “protección contra sobrevoltajes” (una función que tienen casi 
todos los op amps modernos de circuito integrado). Otra desventaja es que cuando v; sea negativo, el 
op amp estará saturado. Aun cuando no es perjudicial para el op amp, la saturación debe evitarse en 
general ya que sacar al op amp de la región de saturación y regresarlo a su región lineal de operación 


requiere algún tiempo. Este tiempo de retardo obviamente hace lenta la operación del circuito y limita - 


la frecuencia de operación del circuito rectificador de media onda superdiodo. 
Un circuito alternativo 


En la figura 12.34 se ilustra un circuito rectificador de precisión alternativo que no tiene las desventajas 
mencionadas antes. El circuito opera en la forma siguiente: para u, positivo, el diodo D, conduce y cierra 
el lazo de retroalimentación negativa alrededor del op amp. Por lo tanto, aparecerá una tierra virtual en el 
terminal inversor de entrada y la salida del op amp estará inmovilizada a una caída de diodo debajo de 
tierra. Este voltaje negativo mantendrá al diodo D, sin conducir, y no circulará corriente en la resistencia 
de retroalimentación R,. Se deduce que el voltaje de salida del rectificador será cero. 

A medida que vy, se hace negativo, el voltaje en el terminal inversor de entrada tenderá a hacerse 
negativo, ocasionando que el voltaje en el terminal de salida del op amp pase a positivo. Esto hace 


R, de 


(b) 


Fig. 12.34 (a) Versión mejorada del rectificador de precisión de media onda. Aquí el diodo D, se incluye para 
mantener cerrado el lazo de retroalimentación alrededor del op amp durante los tiempos de no conexión del diodo 
rectificador D}, evitando así que el op amp se sature. (b) Curva característica de transferencia para R, = Ri. 
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que D, se polarice inversamente y, por lo tanto, no conduce. El diodo D,, sin embargo, conduce a 
través de R,, estableciendo de esta forma una trayectoria de retroalimentación negativa alrededor 
del op amp y forzando una tierra virtual a aparecer en el terminal inversor de entrada. La corriente 
que pasa por la resistencia de retroalimentación R, será igual a la corriente que pasa por la resistencia 
de entrada R,. Entonces, para R, = R,, el voltaje de salida vo será 


Vo = Uy uso 


La curva característica de transferencia del circuito se ilustra enla figura 12,34(b). Nótese que al contrario 
de la situación para el circuito previo, aquí la pendiente de la curva característica se puede fijar a cualquier 
valor deseado, incluyendo la unidad, mediante la apropiada selección de valores para R, y R} 

Como antes se mencionó, la principal desventaja de este circuito es que el lazo de retroalimen- 
tación alrededor del op amp permanece cerrado en todo momento, con lo cual el op amp permanece 
en su región lineal de operación, evitando la posibilidad de saturación y el correspondiente retar- 
do en tiempo necesario para “salir” de saturación. El diodo D, “atrapa” el voltaje de salida del op 
amp a medida que se hace negativo y los fija a una caída de nivel debajo de tierra; en consecuencia, 

. el diodo D, se denomina “diodo atrapador”. 


Una aplicación: medición de voltajes de ca 


Como una de las muchas posibles aplicaciones de los circuitos rectificadores de precisión estudiados 
en esta sección, considere el circuito básico de voltímetro de ca que se ilustra en la figura 12.35. El 
circuito consta de un rectificador de media onda (formado por el op amp A,, los diodos D, y. D, y 
los resistores R, y R2) y un filtro de paso bajo de primer orden, formado por el op amp A), los 
resistores R; y R4 y el condensador C. Para una senoide de entrada que tenga una amplitud de pico V,, 
la salida y, del rectificador consistirá en una media onda senoidal que tiene amplitud pico de V¿Ry/Ry. 
Se puede demostrar, por medio de análisis de series de Fourier, que la onda de v; tiene un valor 
promedio de (V,/(Ry/R¡) además de armónicas de la frecuencia w de la señal de entrada. Para 
reducir las amplitudes de todas estas armónicas a niveles despreciables, la frecuencia de corte del 
filtro de paso bajo debe seleccionarse mucho menor que la mínima frecuencia esperada wmin de la 
* onda senoidal de entrada. Esto lleva a 


1 
TR K Wmin 


Fig. 12.35  Voltímetro simple de ca que consta de un rectificador de precisión de media onda seguido por 
un filtro de paso bajo de primer orden. 


A 


1035 


da RRA A 
o L 


12.9 CIRCUITOS RECTIFICADORES DE PRECISIÓN 1021 


Entonces el voltaje de salida v, será principalmente cd, con un valor de 


Y, Ra Ra 


r RR 


donde R,/R; es la ganancia de cd del filtro de paso bajo. Nótese que este voltímetro esencialmente 
mide el valor promedio de las partes negativas de la señal de entrada pero se puede calibrar a dar 


lecturas de raíz cuadrática media (rms) para senoides de entrada. 


A A A A a LILE AT 


Ejercicios 


12.24 Considere el rectificador'operacional o circuito superdiodo de la figura 12.33(a), con R = 1 KQ. Para uy; = 
10 mV, 1 V y —1 V, ¿cuáles son los voltajes que resultan a la salida del rectificador y a la salida del op amp? Suponga 
que el op amp es ideal y que su salida se satura a +12 V. El diodo tiene una caída de 0.7 V a 1 mA de corriente, y la 
caida de voltaje cambia en 0.1 V por década de cambio de corriente. 


Resp. 10mY, 0.51 V; 1 V, 1.7 V;0 V, -12 V 

12.25 Si el diodo del circuito de la figura 12.33(a) se invierte, encuentre la curva característica de transferencia vo 
como función de vy. 

Resp: vo=0 para v; 2 0; vo = v; para y, < 0 

12.26 Considere el circuito de la figura 12.34(a) con R, = 1 KQ y R; = 10 KQ. Encuentre vo y el voltaje a la salida 
del amplificador con y, = +1 V, -10 mV y —1 V. Suponga que el op amp es ideal con voltajes de saturación de +12 V. 


Los diodos tienen caídas de voltaje de 0.7 V a 1 mA, y la caida de voltaje cambia 0.1 V por década de cambio de 
corriente. 


Resp. 0 V,-0.7V;0.1 V, 0.6 V; 10 V, 10.7 V 


12.27 Silos diodos de! circuito de la figura 12.34(a) se invierten, encuentre la curva característica de transferencia 
vo como función de vy. . 


Resp. v= ARAR Yv; para v > 0; vo = 0 para y, S 0 


12.28 Encuentre la curva característica de transferencia para el circuito de la figura E12.28. 


+15 V R 


Fig. E12.28 


Resp. vo=0 para v 2-5 V; Uy = -v -5 para yy <-5 V * - 
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Fig. 12.36 Principio de rectificación de onda completa. 


Rectificador de precisión de onda completa 


Ahora deduciremos un circuito para un rectificador de precisión de onda completa. Del capítulo 3 
sabemos que la rectificación de onda completa se logra al invertir las mitades negativas de la onda 
de señal de entrada y aplicando la señal resultante a otro rectificador de diodo. Las salidas de los 
dos rectificadores se unen a una carga común. Este circuito se describe en la figura 12.36, que 
también muestra las ondas en varios nodos. Ahora, sustituyendo el diodo D, con un superdiodo, y 
sustituyendo el diodo Dj y el amplificador inversor con el rectificador inversor de precisión 
de media onda de la figura 12.34 pero sin el diodo atrapador, obtenemos el circuito rectificador de 
precisión de onda completa de la figura 12.37(a). 

Para ver cómo opera el circuito de la figura 12.37(a), considere primero el caso donde la entrada 
en A es positiva. La salida de A, se hará positiva, haciendo que D, conduzca, y este diodo conducirá 
a través de R, y por lo tanto cierra el lazo de retroalimentación alrededor de A}. Un cortocircuito 
virtual se establece así entre los dos terminales de entrada de A+, y el voltaje en el terminal negativo 


Vo 


0 úr 
(b) 


(a) 


Fig. 12.37 (a) Rectificador de precisión de onda completa basado en el circuito conceptual de la figura 
12.36. (b) Curva característica de transferencia del circuito en (a). 
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de entrada, que es el voltaje de salida del circuito, se hará igual a la entrada. Entonces, no circula 
corriente por R, y R», y el voltaje en la entrada inversora de A, será igual a la entrada y por lo tanto 
es positivo. En consecuencia, el terminal de salida (F) de A, se hace negativo hasta que A, se satura. 
Esto hace que D, no conduzca. 

En seguida considere el caso cuando A se hace negativo. La tendencia para un voltaje negativo 
en la entrada negativa de A, hace que F se eleve, haciendo que D, conduzca para alimentar R; y 
permite cerrar el lazo de retroalimentación alrededor de A,. Entonces aparece una tierra virtual en 
la entrada negativa de A,, y las dos resistencias iguales R, y R, obligan al voltaje presente en C, que 
es el voltaje de salida, a ser igual al negativo del voltaje de entrada en A y por lo tanto positivo. La 
combinación de voltaje positivo en C y voltaje negativo en A hace que la salida de A, se sature en , 
la dirección negativa, manteniendo así al diodo D, sin conducir. 

El resultado completo es una rectificación perfecta de onda completa, como se representa por 
medio de la curva característica de transferencia de la figura 12.37(b). La precisión es, por supuesto, 
resultado de poner los diodos en lazos de retroalimentación de op-amp, ocultando así sus caracte- 
rísticas no lineales. Este circuito es uno de muchos posibles circuitos rectificadores de precisión de 
onda completa, o circuitos de valor absoluto. Otro diseño relativo de esta función se examina en 
el ejercicio 12.30. 


Amr membro Amame ROT) 
O E A E ADOS PO O A A O A ÓN 


Ejercicios 


12.29 En el circuito rectificador de onda completa de la figura 12.37(a), supongamos que R; = R, = R, = 10 kQ y 

que los op-amps son ideales excepto por saturación de salida a +12 V. Cuando conduce una Sarn eate de 1 mA, cada : 
diodo exhibe una caída de voltaje de 0.7 V, y este voltaje cambia en 0.1 V por década de cambio de corriente. Encuentre z 
Vo, ug y ur correspondientes a v; = +0.1, +1, +10, —0.1, —1 y —10 volts. E 


E 
$ 
t 
4 
£ 


ES 


Resp. +0.1 V, +0.6 V, -12 V; +1 V, +1.6 V, -12 V; +10 V, +10.7 V, -12 V; +0.1 V, -12 V, +0.63 V; +1 V, -12 V, : 
+1.63 V; +10 V, -12 V, +10.73 V E 


PNAITEAN 


D12.30 El diagrama a bloques que se ilustra en la figura E12.30(a) da otro posible diseño para poner en práctica la ` 
operación de rectificador de valor absoluto u onda completa que se describe simbólicamente en la figura E12.30(b). * 
Como se muestra, el diagrama a bloques consta de dos cajas: un rectificador de-media onda, que se puede ejecutar por 
medio del circuito de la figura 12.34(a) después de invertir ambos diodos, y un sumador inversor ponderado. 
Convénzase el lector que este diagrama a bloques de hecho realiza la operación de valor absoluto. Luego dibuje un 
diagrama completo de circuito, dando valores razonables para todos los resistores. 
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Fig. E12.30 
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Ejercicio 


D12.31 Enel circuito de la figura 12.38 encuentre el valor de R que haga que el medidor presente una lectura a plena 
escala cuando el voltaje de entrada sea una onda senoidal de 5 V rms. Suponga que el medidor M tiene un mecanismo 
de 1 mA, 50 Q (esto es, su resistencia es 50 Q, y presenta desviación de la aguja a plena escala cuando el promedio de 
corriente que pasa por el mismo es de 1 mA). ¿Cuáles son los voltajes aproximados máximo y mínimo a la salida del 
op amp? Suponga que los diodos tienen caídas constantes de 0.7 V cuando conducen. $ 


Resp. 4.5 KQ; +8.55 V; -8.55 V 


Rectificador de precisión en puente para aplicaciones 
en instrumentación 


El circuito rectificador en puente estudiado en el capítulo 3 se puede combinar con un op amp para 
obtener circuitos de precisión útiles. Uno de estos diseños se ilustra en la figura 12.38, mismo que 
hace que una corriente igual a [uy(/R circule por el medidor M de bobina móvil. Así, el medidor 
produce una lectura que es proporcional al promedio del valor absoluto del voltaje de entrada v4. 
Todas las caracteristicas no lineales del medidor y de los diodos resultan ocultas si se conecta el 
circuito puente en el lazo de retroalimentación negativa del op amp. Observe que cuando v4 es 
positivo, circula corriente de la salida del op amp por D,, M, D; y R. Cuando v, es negativo, circula 
corriente en la salida del op amp a través de R, D,, M y D,. Entonces el lazo de retroalimentación 
permanece cerrado para ambas polaridades de v4. El resultante cortocircuito virtual en los terminales 


. de entrada del op amp hace que una réplica de v4 aparezca en los terminales de R. El circuito de la 


figura 12.38 produce un voltímetro de ca de alta impedancia de entrada, relativamente preciso, que 
utiliza un medidor de poco costo de bobina móvil. 


SS POS AA RARO AS ARSS IRA ESA IS O EA 
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PA 
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Rectificadores de pico de precisión 
Si se incluye el diodo del rectificador de pico estudiado en el capítulo 3 dentro del lazo de 
retroalimentación negativa de un op amp, como se muestra en la figura 12.39, resulta un rectificador 


Fig. 12.38 Uso del puente de 
diodos en el diseño de un voltí- 
metro de ca. 
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“Superdiodo” 


Fig. 12.39 : Rectificador de pico 
de precisión obtenido al conectar el . 
diodo en el lazo de retroalimenta- - 
ción de un op amp. 


de pico de precisión. La combinación de un diodo y un op-amp se reconoce como el superdiodo de 
la figura 12.33(a). La operación del circuito de la figura 12.39 es bastante sencilla. Para 1, mayor 
que el voltaje de salida, el op amp hará que el diodo conduzca, cerrando así la trayectoria de 
retroalimentación negativa y haciendo que el op amp actúe como un seguidor. El voltaje de salida, 
porlo tanto, seguirá al de la entrada con el op amp alimentando la corriente de carga del condensador. 
Este proceso continúa hasta que la entrada alcanza su valor pico. A un valor mayor que el pico 
positivo, el op amp verá un voltaje negativo entre sus terminales de entrada. Por lo tanto, su salida 
se hace negativa al nivel de saturación y el diodo no conduce. Excepto por una posible descar- 
ga a través de la resistencia de carga, el condensador retendrá un voltaje igual al pico positivo de 
la entrada. La inclusión de una resistencia de carga es esencial si se requiere que el circuito 
detecte reducciones en la magnitud del pico positivo. 


Un detector de pico de precisión separado ` 


- Cuando se- requiera que el detector de pico retenga el valor del pico durante un ligo tiempo, el 
condensador debe ser separado, como se muestra en la figura 12.40. Aqui, el op amp Az, que debe 
tener impedancia alta de entrada y corriente baja de polarización de entrada, está conectado como 
seguidor de voltaje. El resto del circuito es bastante similar al circuito rectificador de media onda 
de la figura 12.34. Mientras que el diodo D, es el diodo esencial para la operación de rectificación de 
pico, el diodo D, actúa como diodo atrapador para evitar saturación negativa, y los retardos 
respectivos, del op amp A;. Durante el estado de retención, el seguidor A, alimenta una pequeña 
corriente a D, a través de R. La salida del op amp A, estará entonces a nivel inmovilizado a una 
caída de diodo por debajo del voltaje de entrada. Ahora, si la entrada u; aumenta arriba del valor 
almacenado en C, que es igual al voltaje de salida vo, el op amp A, ve una entrada positiva neta que 
excita su salida hacia el nivel positivo de saturación y hace que el diodo D, no conduzca. El diodo 
D, conduce entonces y el condensador C se carga al nuevo pico positivo de la entrada, después del - 
cual el circuito regresa al estado de retención. Finalmente, nótese que este circuito tiene una salida 
de baja impedancia. 


Fig. 12.40 Rectificador de pico de 
precisión separado. 
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Fig. 12.41 Circuito fijador de 
nivel de precisión. ; 


Un circuito de fijación de nivel de precisión 


Si se sustituye el diodo del circuito fijador de nivel estudiado en el capítulo 3 por un “superdiodo”, ` 
se obtiene el fijador de nivel de precisión de la figura 12.41. La operación de este circuito se explica 
por sí sola. 


12,10 EJEMPLOS DE SIMULACIÓN DEL SPICE 


Los circuitos estudiados en este capítulo hacen uso de operación no lineal de dispositivos para 
realizar diversos trabajos, por ejemplo `la estabilización de la amplitud de un oscilador de onda 
senoidal y la conformación de una onda triangular en una senoidal. Aun cuando hemos estado en 
aptitud para idear métodos simplificados para el análisis y diseño de estos circuitos, un análisis 
completo a lápiz y papel es casi imposible. El diseñador debe, por lo tanto, apoyarse en simulación 
por computadora para obtener mayor.conocimiento sobre la operación del circuito, para experimen- 
tar con diferentes valores de componentes y para optimizar el diseño. En esta sección, presentamos 
dos ejemplos que ilustran el uso del SPICE en la simulación de circuitos osciladores. Se pueden 
hallar más ejemplos en la obra de Roberts y Sedra (1992 y 1997). 


¡EJEMPLO 12.1: OSCILADOR DE PUENTE DE WIEN 


Para nuestro primer ejemplo simularemos la operación del oscilador de puente de Wien que se 
muestra en la figura 12.42. Los valores de componentes se seleccionan para obtener oscilaciones a 
1 kHz. Nos gustaría investigar la operación del circuito para diferentes posiciones de ajuste del 
potenciómetro P, que es equivalente a seleccionar valores diferentes para Rya y Ris, con Ria + Re F 


50 kQ. Como apenas se inicia una oscilación cuando (R, + RR ¡a = 2 (véase el ejercicio 12.4), > 
«esto es, cuando R¡,=20k0 y Ri = 30 KQ, consideramos tres posibles posiciones de ajuste: (a) Ria = 


15 KQ, Ri = 35 KQ; (b) Ria = 18 KQ, Ris = 32 KQ; y (c) Ria = 25 KQ, Ris = 25 KQ. Estas posiciones 
de ajuste corresponden a ganancias-de lazo de 1.33, 1.1 y 0.8, respectivamente. 

Como se indica en el diagrama del circuito de la figura 12.42, se utilizan un op amp del tipo 
741 y diodos del tipo 1N4148. Para el 741, el macromodelo SPICE simplificado por el fabricante 
(Texas Instruments, 1990) se utiliza en la simulación. El modelo del diodo 1N4148 se obtiene de 
la biblioteca del PSPICE. 

El archivo de entrada SPICE para este circuito aparece en el apéndice D. Un examen del archivo 
muestra que los voltajes del condensador están inicializados a valores cero. Esto demuestra que el 
voltaje de desnivel del op-amp es suficiente para hacer que las oscilaciones se inicien sin-la 
necesidad de circuitos especiales de arranque. 

En la figura 12.43 se ilustran los resultados de simulación. La gráfica superior muestra la onda 
de salida obtenida para ganancia de lazo de 1.33. Observe que aun cuando las oscilaciones crecen 
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D; (1N4148) 


Vec=.+15V 


Tiempo (ms) 


Fig. 12.43 Comportamiento transitorio inicial del oscilador de puente de Wien que se muestra en la figura 
12.42 para diversos valores de ganancia de lazo. (De Roberts y Sedra, 1997.) 
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y se estabilizan rápidamente, la distorsión es considerable. La salida obtenida para una ganancia de 
lazo de 1.1, que se muestra como la gráfica media, está mucho menos distorsionada pero, como se ` 
esperaba, a medida que la ganancia del lazo se reduce hacia la unidad, las oscilaciones tardan más 
en aumentar y la amplitud en estabilizarse. Para este caso, la frecuencia es 979.4 Hz, que es 
razonablemente cercana al valor de diseño de 1 kHz, y la amplitud es 8.165 V. Finalmente, la gráfica 
de la parte inferior, obtenida para una ganancia de lazo de 0.8, confirma nuestras expectativas de 
que las oscilaciones sostenidas no se pueden obtener cuando la ganancia de lazo es menor a la 
unidad. 

El SPICE se puede usar para investigar la pureza espectral de la onda senoidal de salida. Esto 
se logra usando la función de análisis de Fourier. Se encontró que en estado estable, la salida para 
el caso de una ganancia de lazo de 1.1 tiene un valor de 5.2% de distorsión armónica total (THD). 

` Cuando la salida se toma a la salida del op-amp, se obtiene una THD de 5.9%, que como se esperaba 
es mayor que la del voltaje vo, pero no mucho más. El terminal de salida del op amp es desde luego 
un lugar mucho más conveniente para tomar la salida. 


EJEMPLO 12.2: OSCILADOR DE FILTRO ACTIVO SINTONIZADO 


En este ejemplo, usamos el SPICE para verificar nuestro punto de vista de que se puede obtener un 
. op amp-oscilador de alta calidad si se usa el circuito de filtro activo sintonizado de la figura 12.11. 
También investigamos los efectos del valor del factor Q del filtro sobre la pureza espectral de la 
onda senoidal de salida. 

ai El circuito simulado se ilustra en la figura 12.44. Para este circuito, el filtro Q es 5 cuando R, = 
-50 KQ y 20 cuando R, = 200 kQ. Como en el caso del circuito de puente de Wien del ejemplo 12.1, 
se utilizan op amps tipo 741 y diodos tipo 1N4148. El archivo de entrada del SPICE aparece en el 
apéndice D. Se realiza un análisis transitorio con los voltajes de condensador inicialmente ajusta- 
dos a cero. Para estar en aptitud de calcular las componentes de Fourier de la salida, el intervalo de 
análisis debe escogerse suficientemente largo para permitir que el oscilador llegue a su estado 
estable. El tiempo para alcanzar un estado estable está determinado a su vez por el valor del filtro 
Q; cuanto más alto sea el Q, más toma la salida para estabilizarse. Para Q = 5, se determinó, por 
medio de una combinación de cálculos aproximados y experimentación usando el SPICE, que 50 ms 
es un estimado razonable para el intervalo de análisis. Para fines de trazar gráficas, usamos 10 puntos 

por periodo de oscilación. . 

Los resultados del análisis transitorio están trazados en la gráfica de la figura 12.45. La gráfica | 
superior muestra la onda senoidal a la salida del op amp 4,. La gráfica inferior muestra la onda en 
paralelo con el limitador de diodo. La frecuencia de oscilación se encuentra muy cercana al valor 
de diseño de 1 kHz. La amplitud de la onda senoidal se determina usando la función Probe (sonda) 
del PSPICE y es de 1.27 V (o 2.54 V pico a pico). Nótese que esto es menor que 3.6 V estimados 
en el ejercicio 12.7. El último valor está basado en una estimación de 0.7 V de caída en paralelo 
con cada diodo conductor del limitador. La onda inferior de la figura 12.45 indica que la caída del 
diodo es más cercana a 0.5 V, para una amplitud de 1 V de pico a pico de la onda cuadrada (o casi 
cuadrada). Por lo tanto, debemos esperar que la amplitud de pico a pico de la senoide de salida sea 
menor a 3.6 V por el mismo factor, y de hecho es (3.6/1.4 = 2.57). 

El análisis de Fourier de la onda senoidal de salida indica que la distorsión armónica total (THD) 
= 2.53%. Si se repite la simulación con O aumentado a 20 (al aumentar R, a 200 kQ), encontramos 
que el valor de la THD se reduce a 0.93%. Entonces, se confirman nuestras expectativas de que el 
valor del filtro Q se puede usar como medio eficaz para controlar la THD de la onda de salida. 
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Ri = 
(50 KQ, 200 KO) 
J 


(1N4148) , 
Fig. 12.44 Ejemplo 12.2: Oscilador sintonizado de filtro activo con Q del filtro ajustable por R;. 


45 46 47 48 49 50 
Tiempo (ms) 


: 3 Fig.12.45 Ondas de salida del oscilador sintonizado de filtro activo que se muestra en la figura 12.44 para 
-Q= 5. (De Roberts y Sedra, 1997.) 
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RESUMEN - 


E Hay dos tipos claramente diferentes de generadores de 
señal: osciladores lineales, que utilizan alguna forma de reso- 
nancia, y osciladores no lineales o generadores de funciones, 
que utilizan un mecanismo de conmutación puesto en práctica 
con un circuito multivibrador. 


Un oscilador lineal se puede formar si $e conecta una red 
selectiva de frecuencia en la trayectoria de retroalimentación 
de un amplificador (un op amp o un transistor). El circuito 
oscilará a la frecuencia a la cual el desfasamiento total alrededor 
del lazo es cero, siempre que a esta frecuencia la magnitud de 
la ganancia del lazo sea igual o mayor a la unidad. 


Si en un oscilador la magnitud de la ganancia de lazo es 
mayor a la unidad, la amplitud aumentará hasta que se active 
un mecanismo no lineal de control de amplitud. 


5% El oscilador de puente de Wien, el oscilador de desfasa- 
miento, el oscilador de cuadratura y el oscilador de filtro activo 
sintonizado son configuraciones preferidas para frecuencias de 
hasta 1 MHZ. Estos circuitos utilizan redes RC junto con op 
amps o transistores. Para frecuencias más altas, se utilizan 
osciladores LC sintonizados o de cristal. Una configuración de 
mucho uso es el circuito Colpitts. 


Los osciladores de cristal dan la más alta posible precisión 
y estabilidad de frecuencia. 


E Hay tres tipos de multivibradores: biestable, monoestable 
y astable. Los diseños de multivibradores con circuito de op 
amp son útiles en aplicaciones de circuitos analógicos que 
requieran alta precisión. Los diseños que usan compuertas 
lógicas digitales se estudian en el capítulo 13. ý 


E El multivibrador biestable tiene dos estados estables y 
puede permanecer en cualquiera de los estados indefinidamen- 
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te. Cambia de estado cuando se dispara. Un comparador con 
histéresis es biestable. 


E Un multivibrador monoestable tiene un estado estable, en 
el que puede permanecer indefinidamente. Cuando se dispara, * 
entra en un estado casi estable en el que permanece durante un 
intervalo predeterminado, generando así a la salida un pulso de 
ancho conocido. También se conoce como multivibrador de un 


` disparo. 


E Un multivibrador astable no tiene estado estable. Oscila 
entre dos estados casi estables, permaneciendo en cada uno de 
ellos durante un intervalo predeterminado. En esa forma genera 
una onda periódica a la salida. 


Æ Un lazo deretroalimentación que consiste en un integrador 
y un multivibrador biestable se pueden usan para generar ondas 
triangulares y cuadradas. 


& Eltemporizador 555, que es un circuito integrado comer- 
cialmente disponible, se puede usar con resistores externos y 
un condensador para poner en práctica multivibradores mo- 
noestables y astables de alta calidad. 


E” Se puede generar una onda senoidal si se alimenta una 
onda triangular a un conformador de onda senoidal. Un con- 
formador de onda senoidal se puede construir usando ya sea 
diodos (o transistores) y resistores, o con un amplificador que 
tenga una curva característica de transferencia no lineal que 
aproxime la función cero. 


Mi Se pueden combinar diodos con op amps para construir 
circuitos rectificadores de precisión en los que la retroalimen- 
tación negativa sirve para ocultar las características no lineales 
de las características del diodo. 
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PRroBLEmAs 


- Sección 12.1: Principios básicos de osciladores 
senoidales 


*12.1 Considere un oscilador senoidal que consta de un 
amplificador que tiene una ganancia A independiente 
de la frecuencia (en donde A es positiva) y un filtro de 
banda pasante de segundo orden con una frecuencia 
de polo wo, un Q denotado por polo Q y una ganan- 
cia K de frecuencia central. 

(a) Encuentre la frecuencia de oscilación, y encuen- 
tre la condición que A y K deben satisfacer para 
oscilaciones sostenidas. 

(b) Deduzca una expresión para dd/dw evaluada en 
U = un. 

(c) Utilice el resultado de (b) para hallar una expresión 
para el cambio por unidad en frecuencia de osci- 
lación resultante de un cambio de ángulo de fase 
Ad en la función de transferencia del amplificador. 


ade 9 
Es F3 (tan y) di 
12.2 Para el oscilador descrito en el problema 12.1, de- 
muestre que, independiente de! valor de A y K, los 
polos del circuito se encuentran a una distancia radial 
de wọ. Encuentre el valor de AK que resulte en los 
polos (a) en el eje jw, (b) en la mitad derecha del plano 
s a una distancia horizontal del eje jw de wy/(20). 
D12.3 Dibuje un circuito para un oscilador senoidal formado 
por un op amp conectado en la configuración no 
inversora y un filtro de banda pasante puesto en 
práctica por un resonador RLC (como el de la figura 
11.18d). ¿Cuál debe ser la ganancia del amplificador 
para obtener oscilaciones sostenidas? Encuentre el 
porcentaje de cambio en wọ resultante de un cambio 
de +1% en el valor de (a) L, (b) C y (c) R. 
12.4 Un oscilador está formado al cargar un amplificador 
de transconductancia que tenga una ganancia positiva 
con un circuito paralelo RLC y conectar la salida a la 
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entrada directamente (aplicando así retroalimentación 
positiva con un factor 6 = 1). Supongamos que el 
amplificador de transconductancia tiene una resisten- 
cia de entrada de 10 kQ y una resistencia de salida de 
10 kQ. El resonador LC tiene L = 10 uH, C = 1000 
pF y Q = 100. ¿Para qué valor de transconductancia 
Gm oscilará el circuito? ¿A qué frecuencia? 

12.5 En un oscilador en particular caracterizado por la 
estructura de la figura 12.1, la red selectiva de frecuen- 
cia exhibe una pérdida de 20 dB y un desfasamien- . 
to de 180° a wọ. ¿Cuál es la ganancia mínima y el 
desfasamiento que el amplificador debe tener para que 
se inicien las oscilaciones? 


D12.6 Considere el circuito de la figura 12.3(a) con Ryreti- 


rada para obtener la función de comparador. Encuen- 
_ tre valores apropiados para todos los resistores de 
` manera que los niveles de salida del comparador sean 
36 V y que la pendiente de la curva característica 
limitante sea 0.1. Utilice voltajes de fuente de alimen- 
tación de +10 V y suponga que la caída de voltaje de 
un diodo conductor deba ser de 0.7 V. 


D12.7 Considere el circuito de la figura 12.3(a) con Ryreti- 


rada para obtener la función de comparador. Dibuje la 
curva característica de transferencia. Demuestre que 
al conectar una fuente de cd Vg a la tierra virtual del 
op amp a través de un resistor Rg, la curva caracterís- 
tica de transferencia se desplaza a lo largo del eje v; 
al punto v; = (R//Rg)Vg. Utilizando fuentes de cd de 
+15 V para + Y y para Vg, encuentre valores apropia- 
dos de componentes para que los niveles limitadores 
sean 35 V y el umbral comparador sea y, =+5 V. Des- 
precie la caída de voltaje del diodo (esto es, suponga 
que Vp = 0). La resistencia de entrada del comparador 
debe ser de 100 KQ, y la pendiente en las regiones 
limitadoras debe ser de <0.05 V/V. Utilice resisto- 
res estándar de 5% de tolerancia (véase apéndice H). 
12.8 Si se denotan los voltajes zener de Z, y Z} por Vz, y 
Vz, y se supone que en la dirección positiva la caída 
de voltaje es aproximadamente 0.7 V, dibuje y marque ` 
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(b) 


Fig. P12.8 


con toda claridad las curvas características de transfe- 
rencia vy-u, de los circuitos de la figura P12.8. Su- 
ponga que los op armps son ideales. 


Sección 12.2: Circuitos osciladores 
de op amp-RC 


12.9 


12.10 


12.11 


Para el circuito oscilador de puente de Wien de la 
figura 12.4, demuestre que la función de transferencia 
de la red de retroalimentación [Vs /V.(s)] es la de un 
filtro de banda pasante. Encuentre wo y O de los polos, 
y encuentre la ganancia de frecuencia central. 

Para el oscilador de puente de Wien de la figura 12.4, 
suponga que el amplificador de lazo cerrado (formado 
por el op amp y los resistores R; y R2) exhibe un 
desfasamiento de -0.1 rad en la cercanía de w= 1/CR. 
Encuentre la frecuencia a la cual pueden ocurrir osci- 
laciones en este caso, en términos de CR. (Sugerencia: 
Utilice la ecuación 12.11.) i 

Para el oscilador de puente de Wien de la figura 12.4, 
utilice la expresión para la ganancia de lazo de la 
ecuación (12.10) para hallar los polos del sistema de 
circuito cerrado. Dé la expresión para el polo Q, y 


R, 


R, 


Fig. P12.13 


D*12.12 


12.13 


12.14 


12.15 


D**12.16 


utilícela para demostrar que para localizar los polos 
en la mitad derecha del plano:s, Ry/R, debe ser selec- 
cionada mayor de 2. 

Reconsidere el ejercicio 12,3 con R, y Rs aumenta- 
dos para reducir el voltaje de salida. ¿Qué valores 
se requieren para una salida de 10 V pico apico? ¿Qué 
resulta si R; y Ry están a circuito abierto? 

Para el circuito de la figura P12.13 encuentre L(s), 
L(jw), la frecuencia para cero fase de lazo y Ry/R; para 
oscilación. 

Repita el problema 12.13 para el circuito de la figura 
P12.14. 

Considere el circuito de la figura 12.6 con el potenció- 
metro de 50 kQ sustituido por dos resistores de valor fijo: 
10 kQ entre la entrada negativa del op amp y tierra, y 
18 kQ. Modelando cada diodo como una batería de 
0.65 V en serie con una resistencia de 100 Q, encuentre 
la amplitud pico a pico de la senoide de salida. 

Vuelva a diseñar “el circuito de la figura 12.6 para 
operación a 10 kHz usado los mismos valores de 
resistencia. Si a 10 kHz el op amp produce un exceso 


Fig. P12.14 
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Fig. P12.18 


"42.17 


D12.18 


*42.19 


*12.20 


de desfasamiento (atraso) de 5.7%, ¿cuál será la fre- 
cuencia de oscilación? (Suponga que el desfasamiento 
introducido por el op amp permanece constante para 
frecuencias alrededor de 10 kHz.) Para restablecer la 
operación a 10 kHz, ¿qué cambio debe hacerse en el 
resistor de derivación del puente de Wien? Del mismo 
modo, ¿a qué valor debe ser cambiada R,/R,? 


Para el circuito de la figura 12.8, conecte un resistor 
adicional R = 10 kQ en serie con el condensador C de 
la extrema derecha. Para esta modificación (y pasando 
por alto el circuito de estabilización de amplitud) 
encuentre la ganancia de lazo 48 al abrir el circuito en 
el nodo X. Encuentre Ry para que se inicie la oscila- 
ción, y encuentre fo. 

Para el circuito de la figura P12.18, abra el lazo en el 
nodo X y encuentre la ganancia de lazo (trabajando 
hacia atrás para mayor sencillez para hallar V, en 
términos de V,). Para R = 10 KQ, encuentre C y Rypara 
obtener oscilaciones senoidales a 10 kHz. 
Considere el circuito de oscilador de cuadratura de la 
figura 12.9 sin el limitador. Suponga que la resistencia 
Ryes igual a 2R/(1 + A), donde A < 1. Demuestre que 
los polos de la ecuación característica están en la mitad 
derecha del plano s y dados por s = (1/CR)[(A/4) +j]. 
Suponiendo que la onda recortada por diodo del ejer- 
cicio 12.7 es casi una onda cuadrada ideal y que el 
resonador Q es 20, proporcione una estimación de la 
distorsión de la onda senoidal de salida al calcular 
la magnitud (relativa a la fundamental) de 

(a) la segunda armónica, 

(b) la tercera armónica, ` 

(c) la quinta armónica, 

(d) la raíz cuadrática media de armónicas a la décima. 


Nótese que la onda cuadrada de amplitud Y y frecuencia w 
está representada por la serie 


E feos ur- cos aE os Sore gos Twt +- ) 


3 5 7 


Sección 12.3: Osciladores LC y cristal 


142.21 


**4 2.22 


12.23 


En la figura P12.21 se ilustran cuatro circuitos oscilado- 
res del tipo Colpitts, completos con detalles de polariza- 
ción. Para cada uno de estos circuitos deduzca una 
ecuación que gobierne la operación del circuito, y en- 
cuentre la frecuencia de oscilación y la condición de 
ganancia que garantice que se inicien las oscilaciones. 
Considere el circuito oscilador de la figura P12.22, y ` 
suponga para mayor sencillez que $ = co, 

(a) Encuentre la frecuencia de oscilación y el míni- 
mo valor de Rc (en términos de la corriente de 
polarización 1) para que se inicien oscilaciones. 
Si Rc se selecciona igual a (1/1) KQ, donde Z es en 
miliamperes, convénzase el lector que se inician 
oscilaciones. Si las oscilaciones crecen al punto 
en que V, es suficientemente grande para que con- 
duzcan y no conduzcan los BJT, demuestre que el 
voltaje en el colector de Q, será una onda cuadra- 
da de 1 V pico a pico. Estime la amplitud pico a 
pico de la onda senoidal de salida V,. 

Considere el oscilador de cristal Pierce de la figura 
12.16 con el cristal como se especifica en el ejerci- 
cio 12.10. Suponga que C; es variable en valores entre 
1 y 10 pF y que C; está fijo en 10 pF. Encuentre la 
banda sobre la cual se puede sintonizar la frecuencia 
de oscilación. (Sugerencia: Utilice el resultado en el 
enunciado que lleva a la expresión de la ecuación 
12.27.) . 


(b) 


Sección 12.4: Multivibradores biestables 


42.24 


Considere el circuito biestable de la figura 12.19(a) 

con el terminal positivo de entrada del op amp conec- 

tado a una fuente de voltaje positivo V por medio de 

un resistor R;. 

(a) Deduzca expresiones para los voltajes de umbral 
Vri y Vry en términos de los niveles de saturación 
del op amp L+ y L~ Ri, Ra, R; y V. 
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(b) Suponga que L+ = -L-= 13 VY, V=15VyR = - (a) Deduzca expresiones para los voltajes de umbral 
10 KQ. Encuentre los valores de R} y R3 que V 7. y Vry en términos de los niveles de saturación 
resulten en Vy = +4.9 V y Vry =+5.1 V. del op amp L+ y L- Ry, R; y Vr. 

12.25 Considere el circuito biestable de la figura 12.20(a) (b) Sea L, =-—L_= V y R, = 10 kQ. Encuentre R, y 
con el terminal negativo de entrada del op amp desco- . Vr que resulten en voltajes de umbral de 0 y V/10. 
nectado de tierra y conectado a un voltaje de referen- 12.26 Para el circuito de la figura P12.26, dibuje y aplique 
cia Vpr. 


leyendas a la curva característica de transferencia 


e) a (Suponga R; >> wpL;) 


(d) 
Fig. P12.21 


Fig. P12.22 


12.27 


12.28 


Uy; Se supone que los diodos tienen una caída 

constante de 0.7 V cuando conduce, y el op amp Se 

satura a+12 V. ¿Cuál es la máxima corriente de diodo? 

Considere el circuito de la figura P12.26 con R; eli- 

minada. y R, en cortocircuito. Haga un dibujo y apli- 

que leyendas a la curva característica de transferencia 

Ug—U/. Suponga que los diodos tienen una caída cons- 

tante de 0.7 V cuando conducen y que el op amp se 

satura a +12 V. 

Considere un circuito biestable que tiene una curva 

característica de transferencia no inversora con L+ = 

-L-=12 V, Vn =~} V y Vr = +1 V. 

(a) Para una entrada de onda senoidal de 0.5 V de 
amplitud que tiene promedio de cero, ¿cuál es la 
salida? 

(b) Describa la salida si se aplica una senoide de 
frecuencia f y amplitud de 1.1 V a la entrada. 


¿Cuánto puede desplazarse el promedio de esta 


R,= 60 kN 


Fig. P12.26 


D12.29 
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entrada senoidal antes que la salida se convierta 

en un valor constante? 
Diseñe el circuito de la figura 12.23(a) para trazar una 
curva característica de transferencia con niveles de 
salida de +7.5 V y valores de umbral de +7.5 V. Haga 
el diseño de modo que cuando y, = 0 V, circule una 
corriente de 0.1 mA en el resistor de retrroalimentación 
y una corriente de 1 mA por los diodos zener. Suponga 
que los niveles de saturación de salida del op amp son 
112 V. Especifique los voltajes de los diodos zener y 
dé los valores de todos los resistores. 


Sección 12.5: Generación de ondas cuadradas 
y triangulares por medio de multivibradores 
astables . 


12.30 


D12.31 


D12.32 


D*12.33 


Encuentre la frecuencia de oscilación del circuito 
de la figur. 12.24(b) para el caso R; = 10 kQ, R,= 16 
KQ, C = 10 nF y R= 62kQ. 

Aumente el circuito del multivibrador astable de la figura 
12.24(b) con un limitador de salida del tipo que se 
muestra en la figura 12.23(b). Diseñe el circuito para 
obtener una onda cuadrada de salida con 5 V de amplitud 
y 1 kHz de frecuencia usando un condensador C de 10 
nF. Utilice 2 = 0.462, y diseñe para una corriente en el 
divisor resistivo aproximadamente igual al promedio de 
corriente de la red RC sobre? ciclo. Suponiendo voltajes 
de saturación del op amp de +13 V, diseñe que el zener 
opere a una corriente de 1 mA. 
Usando el esquema de la figura 12.25, diseñe un 
circuito que produzca ondas cuadradas de 10 V pico 
a pico y ondas triangulares de 10 V pico a pico. La 
frecuencia debe ser'de 1 kHz. Diseñe el circuito 
biestable con el circuito de la figura 12.23(b). Utilice 
un condensador de 0.01 4F y especifique los valores 
de todos los resistores y el voltaje zener necesario. 
Diseñe para una corriente de zener mínima de 1 mA 
y para una corriente máxima en el divisor resistivo de 
0.2 mA. Suponga que los niveles de saturación de sa- 
lida de los op amps son +13 V. 

El circuito de la figura P12.33 consta de un multivi- 
brador biestable inversor con un limitador de salida e 
integrador no inversor. Usando valores iguales para 
todos los resistores excepto R; y un condensador de 
0.5 nF, diseñe el circuito para obtener una onda cua- 
drada a la salida del multivibrador biestable de 15 V 


- pico apico de amplitud y 10 kHz de frecuencia. Dibuje 


y aplique leyendas a la onda a la salida del integrador. 
Suponiendo niveles de saturación de +13 V del op 
amp, diseñe para una corriente de zener mínima de 
1 mA. Especifique el voltaje zener requerido, y dé los 
valores de todos'los resistores. 
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Fig. P12.33 


Sección 12.6: Generación de un pulso 
estandarizado; el multivibrador monoestable 


` 


*42.34 


12.35 


Disparador o] 


En la figura P12.34 seilustra un circuito multivibrador 
monoestable. En el estado estable, vo = L+, Uy = 0 y 
vg = Ves. El circuito puede ser disparado mediante 
la aplicación de un pulso positivo de entrada de altura 
mayor que Vç. Para operación normal, C¡R, < CR. 
Muestre las ondas resultantes de vo y Uy. Del mismo 
modo, muestre que el pulso generado a la salida tendrá 
un ancho T dado por 


T= cria) 


Vief 


Nótese que este circuito tiene la interesante propiedad 
de que el ancho del pulso puede ser controlado al 
cambiar Vær ` 

Para el circuito monoestable considerado en el ejerci- 
cio 12.19, calcule el tiempo de recuperación. 


C, 


Fig. P12.34 


Con el uso del circuito de la figura 12.26, con un op 
amp casi ideal para el cual los niveles de saturación 
son +13 V, diseñe un multivibrador monoestable para 
obtener un pulso negativo de salida de 100 ¡us de 
duración. Utilice condensadores de 0.1 nF y 1 nF. 
Siempre que sea posible, seleccione resistores de 100 
KQ en el diseño. Los diodos tienen una caida de 0.7 V. 
¿Cuál es el tamaño mínimo de escalón de entrada que 
asegure el disparo? ¿Cuánto tarda el circuito en recu- 
perarse a un estado en el que un nuevo disparo es 
posible con una salida normal? 


Sección 12.7: Temporizadores de circuito 
integrado 


12.37 Considere el circuito 555 de la figura 12.27 cuando los 


terminales de entrada Threshold (umbral) y Trigger (dis- 
paro) se unen y conectan a un voltaje de entrada v. 
Verifique que la curva característica de transferencia . 
UVo—u,sea la de un circuito inversor biestable con umbra- 
les V.=Vocy Vii ZV cc y niveles de salida de 0 y Vcc. 
(a) Usando un condensador C de 1 nF en el circuito 
de la figura 12.28, encuentre el valor de R que 
resulte en un pulso de salida de 10 ¡us de duración. 
(b) Sieltemporizador 555 utilizado en (a) es alimen- 
tado con Vcc = 15 V, y suponiendo que Vry se 
pueda hacer variar de manera externa (esto es, no 
es necesario que permanezca igual a Z Vec), 
encuentre su valor requerido de modo que el 
ancho de pulso se aumente a 20 us con las otras 
condiciones siendo iguales que en (a). 
Usando un condensador de 680 pF, diseñe el circuito 
astable de la figura 12.29(a) para obtener una onda 


“12,40 


cuadrada con una frecuencia de 50 kHz y un ciclo de 
trabajo de 75%. Especifique los valores de R4 y Rg. 
El nodo del temporizador 555 en el que el voltaje es 
Vry (esto es, el terminal inversor de entrada del com- 
parador 1) suele conectarse a un terminal externo. Esto 
permite al usuario cambiar Vy externamente (es de- 
cir, ya no permanece en Vcc). Nótese, sin embargo, 
que cualquiera que sea el valor en que se convierta 
Vry, Vr, siempre permanece como 1 Vry. 


(a) Para el circuito astable de la figura 12.29, vuelva ` 


a deducir las expresiones para Ty y T}, expresán- 

dolas en términos de Vry y Vzz. 
(b) Para el caso C = 1 nF, R¿ = 7.2 KQ, Rg = 3.6 
kQ y Vec = 5 V, encuentre la frecuencia de 
oscilación y el cicio de trabajo de la onda cua- 
drada resultante cuando no se aplica voltaje ex- 
terno al terminal Vry. l 
Para el diseño en (b), supongamos que una señal 
de onda senoidal de una frecuencia mucho menor 
que la encontrada en (b) y una amplitud pico de 
1 V se acoplan capacitivamente al nodo de cir- 
cuito Vy. Esta señal hará que V7y cambie alre- 
dedor de su valor de reposo de 2 Vcc, y por ello 
T; cambiará de modo correspondiente, lo cual es 
un proceso de modulación. Encuentre Ty, la fre- 
cuencia de oscilación y el ciclo de trabajo en los 
dos valores extremos de Vyz. 


(c) 


Sección 12.8: Circuitos conformadores de onda 
no lineales 


12,41 


El circuito de dos diodos que se ilustra en la figu- 
ra P12.41 puede producir una aproximación burda 
a una salida de onda'senoidal cuando sea excitado por 
una onda triangular. Para obtener una buena aproxi- 
mación, seleccionamos el pico de la onda triangular, 
V, de modo que la pendiente de la' onda senoidal 
deseada en los puntos de intersección con el eje de 
cero sea igual a la de la onda triangular. También, el 
valor de R se selecciona de modo que cuando vy se 
encuentre en su pico, el voltaje de salida es igual al 
pico deseado de la onda senoidal. Si los diodos exhi- 
ben una caida de voltaje de 0.7 V a una corriente de 1 
mA, cambiando a razón de 0.1 V por década, encuen- 
tre los valores de Y y R que produzcan una aproxima- 
ción a una onda senoidal de 0.7 V pico de amplitud. 
Entonces encuentre los ángulos 9 (donde 9 = 90° 
cuando Y, está en su pico) a los cuales la salida del 
circuito sea 0.7, 0.65, 0.6, 0.55, 0.5, 0.4, 0.3, 0.2, 0.1 
y 0 V. Utilice los valores de ángulo obtenidos para 
determinar los valores de la onda senoidal exacta 
(es decir, 0.7 sen 6), y asi encuentre el porcentaje de 
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Fig. P12.41 


D12.42. 


12.43 


12.44 


error de este circuito como conformador de ondas 
senoidales. Registre sus resultados en forma tabular: 
Diseñe un conformador de onda senoidal de dos seg- 
mentos usando un resistor de entrada de 10 kQ, dos 
diodos y dos voltajes fijadores de nivel. El circuito, 
alimentado por una onda triangular de 10 V pico a 
pico, debe limitar la amplitud de la señal de salida por 
medio de un diodo de 0.7 V aun valor correspondiente 
al de una onda senoidal cuya pendiente de cruce de 
cero sea igual a la del triángulo. ¿Cuáles son los 
voltajes limitadores que el lector ha seleccionado? 
Demuestre que el voltaje de salida del circuito de la 


figura P12.43 está dado por 
Vo=—n Vr ln ll u>0 


donde Js y n son los parámetros de diodo y V7 es el 
voltaje térmico. Como el voltaje de salida es propor- 
cional al logaritmo del voltaje de entrada, el circuito 
se conoce como amplificador logarítmico. Éstos 
amplificadores encuentran aplicación en situaciones 
donde se desea comprimir el intervalo de señal. 

Verifique que el circuito de la figura P12.44 ponga en 
práctica la curva característica de transferencia vo = 


UU, para Vi, Y» > 0. Este circuito se conoce como 


multiplicador analógico. Prueba la operación del cir- 
cuito para diversas combinaciones de voltajes de en- 
trada de valores, por ejemplo, de 0.5, 1, 2 y 3 volts. 
Suponga que todos los diodos son idénticos, con caída 
de 700 mV a una corriente de 1 mA y'n = 2. Nótese 
que el cuadrador se puede obtener fácilmente usando 
una sola entrada (por ejemplo, v,) conectada por me- 


Fig. P12.43 
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Fig. P12.44 


**42.45 


dio de un resistor de 0.5 KQ (en lugar de uno de 1 
KQ como se muestra). é 

Un detallado análisis del circuito de la figura 12.32 
muestra que se presenta un funcionamiento óptimo 
(como conformador de onda senoidal) cuando los 
valores de 7 y R se seleccionan de modo que RI = 2.5 
Vr, donde V7 es el voltaje térmico, y la amplitud pico 
de la onda triangular de entrada es 6.6 V7. Si la salida 
setoma en R (es decir, entre los dos emisores), encuen- 
tre y, correspondiente a vo = 0.25 Vy, 0.5 Vr, Vr, 1.5 
V7,2 Vy, 2.4 Vry 2.42 V7. Trace una gráfica de vou; 
y compare la curva ideal dada por 


= e o 
Vo = 2.42 V7 sen (+ V; x 90 


Sección 12.9: Circuitos rectificadores 
de precisión 


12.46 


Dos circuitos superdiodos conectados a un resistor de 
carga común y que tienen la misma señal de entra- 
da tienen sus diodos invertidos. uno con el cátodo a 
la carga, el otro con el ánodo a la carga. Para una en- 
trada de onda senoidal de 10 V pico a pico, ¿cuál es la 
onda de salida? Nótese que cada semiciclo de la co- 
rriente de carga es producido por un amplificador se- 


D12.47 


D1 2.48 


D*12.49 


parado, y que mientras un amplificador suministra la 
corriente de carga, el otro amplificador no hace nada. 
Ésta idea, llamada operación clase B, es importante 
en la construcción de amplificadores de potencia. 

Se puede hacer que el circuito superdiodo de la figura 
12.33(a) tenga ganancia al conectar un resistor R, en 
lugar del cortocircuito entre el cátodo del diodo y el 
terminal negativo de entrada del op amp, y un resis- 
tor R, entre el terminal negativo de entrada y tierra. 
Diseñe el circuito para una ganancia de 2. Para una 
onda senoidal de entrada de 10 pico a pico, ¿cuál es 
el promedio de voltaje de salida resultante? 

Haga un diseño del rectificador inversor de precisión 
que se muestra en la figura 12.34(a) en que la ganancia 
es —2 para entradas negativas y cero de otra forma, y 
la resistencia de entrada es 100 kQ. ¿Qué valores de 
R, y R, selecciona el lector? 

Haga un diseño para un circuito de voltimetro seme- 
jante al de la figura 12.35, que está destinado para 
funcionar a frecuencias de 10 Hz y más. Debe estar 
calibrado para señales de entrada de onda senoidal 
para obtener una salida de +10'V para una entrada de 
1 V rms. La resistencia de entrada debe ser tan alta 
como sea posible. Para ampliar el ancho de banda de 
operación, mantenga razonablemente pequeña la ga- 
nancia en la parte de ca del circuito. Del mismo modo, 


12.50 


12.51 


12.52 


D12.53 


*42.54 


-15 V 
Fig. P12.50 


el diseño debe ser tal que reduzca el tamaño del 
condensador C requerido. El máximo valor de resistor 
disponible es de 1 MQ. 

Trace la curva característica de transferencia del cir- 
cuito de la figura P12.50. g 

Trace las curvas características de transferencia Y/U) 
y Voz—u; del circuito de la figura P12.51. 

Trace las curvas características de transferencia del 
circuito de la figura P12.52. 

Un circuito relacionado con el de la figura 12.38 debe 
utilizarse para obtener una corriente proporcional a 
v4(va 2 0) para un diodo emisor de luz (LED). El valor 
de la corriente debe ser independiente de las caracte- 
rísticas no lineales y variabilidad del diodo. Indique 
la forma en que esto se pueda hacer fácilmente. 

En el rectificador de precisión de la figura 12.38, el 
resistor R se sustituye por un condensador C. ¿Qué 


Fig. P12.51 
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Fig. P12.52 


*42.55 


D12.56 


ocurre? Para una operación equivalente con una en- ' 
trada de onda senoidal de 60 Hz de frecuencia con 
R= 1 KQ, ¿qué valor de C debe emplearse? ¿Cuál es 
la respuesta del circuito modificado a 120 Hz? ¿A 180 
Hz? Si la amplitud dev, se mantiene fija, ¿qué nueva 
función desarrolla este circuito? Ahora considere el 
efecto de un cambio de forma de onda en ambos ` 
circuitos (el que tiene R y el de C). Para una entrada 
de onda triangular de 60 Hz de frecuencia que produce 
un promedio de corriente de medidor de 1 mA en el 
circuito con R, ¿en qué se convierte el promedio 
de corriente de medidor cuando R se sustituye con el 
C cuyo valor se calculó antes? 

Un rectificador de pico positivo que utiliza un op amp 
rápido y un diodo de unión en una configuración de 
superdiodo, así como un condensador de 10 pF ini- 
cialmente descargado, es excitado por una serie de 
pulsos de 10 V de 10 ps de duración. Si la máxima 
corriente de salida que el op amp puede suministrar es 
10 mA, ¿cuál es el voltaje en el condensador a conti- 
nuación de un pulso?, ¿de dos pulsos?, ¿de diez pul- 
sos? ¿Cuántos pulsos se requieren para llegara 0.5 V?, 
¿a 1.0 V?, ¿a2.0 V? 

Considere el rectificador pico de precisión separado 
que se ilustra en la figura 12,40 cuando se conecta a 
una entrada triangular de 1 V pico a pico de amplitud 
y 1000 Hz de frecuencia. Utiliza un op amp cuya 
corriente de polarización (dirigida hacia 42) es 10 nA 
y diodos cuya corriente de fuga inversa es 1 nA. ¿Cuál 
es el condensador más pequeño que se puede usar para 
garantizar un rizo de salida menor de 1%? 
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NTRODUCCIÓN 


La parte III está destinada al estudio de circuitos digitales, que desempeñan un papel muy 
importante en los sistemas electrónicos de hoy día y se utilizan en casi todos los campos de la 
electrónica como son comunicaciones, control, instrumentación, productos de consumo y, desde 
luego, computación. Este extendido uso se debe principalmente a la disponibilidad de paquetes 
de circuitos integrados de poco costo que contienen potentes circuitos digitales. La complejidad de 
«un chip digital varía desde un pequeño número de compuertas lógicas hasta una computadora 
completa (un microprocesador), o hasta 250 millones de bits de memoria. 

Ninguna otra rama de la ingeniería se ha desarrollado tan rápido como la del diseño de circuitos 
integrales digitales. En los últimos 25 años, el número de componentes en un chip digital se ha 
duplicado casi cada año. Cuando este libro estaba en prensa, se anunciaron chips de microprocesador 
con más de 10 millones de transistores y que operan a velocidades de más de 500 MHz. Los chips 
de memoria, tradicionalmente el barómetro del nivel de integración, han alcanzado la escala de 
gigabits de capacidad. Además, no hay señales de que se reduzca el ritmo de desarrollo de chips 
digitales más potentes ni hay límite para que estos circuitos se pongan a trabajar en innovadoras 
aplicaciones. Por lo tanto, es razonable suponer que la revolución digital continuará durante algún 
tiempo y los ingenieros en electrónica deben estar preparados para jugar un papel de primer orden 
en este gran esfuerzo humano. Para esto es necesario un conocimiento básico de electrónica digital, 
esencial si se pretende intervenir en el diseño de circuitos digitales, en especificarlos para el diseño 
de sistemas digitales o en la administración de empresas de alta tecnología. Nuestra meta en esta 
parte es proporcionar esta introducción. f 

El material de esta parte III se apoya en la introducción a circuitos digitales de la sección 1.7 
y hace-uso extensivo de los circuitos básicos y característicos del MOSFET (capítulo 5) y los de 
BJT (capítulo 4). También suponemos que el lector conoce bien sistemas digitales al nivel de 
compuertas lógicas. El material de la parte II debe dar una preparación más que adecuada para 
cursos avanzados en electrónica digital y diseño de integración a muy grande escala (VLSI). 


13.1 


13.2 


13.3 


13.4 
13.5 


13.6 
13.7 
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Este capítulo se ocupa del estudio de circuitos integrados digitales MOS, con mucho la tecnología 
que más se prefiere para la ejecución de sistemas digitales. El pequeño tamaño, la facilidad de 
fabricación y la baja disipación de potencia de los MOSFET hacen posibles niveles sumamente 
altos de integración de circuitos lógicos y de memoria. 

Aquí comenzamos con una sección de repaso a fin de poner en orden el material que estudia- 
remos en este capítulo y el siguiente. A continuación, apoyándonos sobre el estudio del inversor 
CMOS de la sección 5.8, damos una mirada completa a su diseño y análisis. Este material se aplica 
entonces al diseño de circuitos lógicos de CMOS y otros dos tipos de circuitos lógicos (pseudo- 
NMOS y lógica de transistor de paso) que se utilizan con frecuencia en aplicaciones especiales 
como complemento al CMOS. 

Para reducir aun más la disipación de potencia y simultáneamente aumentar el rendimiento 
(velocidad de operación), se utilizan técnicas de lógica dinámica. Este interesante tema es la materia 
de la sección 13.6 y completa nuestro estudio de circuitos de combinación. El resto del capítulo se 
ocupa del igualmente importante tema de circuitos secuenciales, que incluyen elementos de 


_ memoria y varios flip-flops que se basan en dicha memoria, generadores de pulsos y circuitos 
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conformadores de pulsos, pero, sobre todo, de circuitos de memoria de acceso aleatorio (RAM) y 
sólo de lectura (ROM). El capítulo concluye con un ejemplo de simulación del SPICE. 

En resumen, este capítulo contiene un estudio razonablemente completo y profundo del diseño de 
circuitos integrados digitales MOS, quizá el aspecto más importante de circuitos electrónicos (por lo 
menos en términos de volumen de producción e impacto en la sociedad). Para obtener la máxima ventaja 
del estudio de este capítulo, el lector debe estar perfectamente familiarizado con el transistor MOS. Por 
lo tanto, se recomienda un repaso al capítulo 5 y un cuidadoso estudio de la sección 5.8 sería ideal. 


13.1 DISEÑO DE CIRCUITOS DIGITALES: UN REPASO 


En esta sección nos basamos en la introducción de circuitos digitales presentada en la sección 1.7 

y damos un repaso del tema. Estudiamos las diversas tecnologías y familias de circuitos lógicos en 
` uso, consideramos los parámetros empleados para caracterizar la operación y rendimiento de 

circuitos lógicos y, por último, citamos los diversos estilos para diseño de sistemas digitales. 


13.1.1 Tecnologías de IC digitales y familias de circuitos lógicos 


En la figura 13.1 se muestran las principales tecnologías de circuitos integrados (IC) y familias de 
circuitos lógicos que se encuentran en uso hoy día (1997); el concepto de una familia de circuitos lógicos 


quizá necesite unas pocas palabras de explicación. Los elementos de cada familia están hechos de la . 


misma tecnología, tienen estructuras de circuitos semejantes y exhiben las mismas funciones básicas. 
Cada familia de circuitos lógicos ofrece un conjunto particular de ventajas y desventajas. En el estilo 
convencional de diseño de sistemas, se selecciona una familia lógica apropiada, por ejemplo TTL, 
CMOS o ECL (este último es un circuito lógico de emisor acoplado) y se intenta poner en práctica tanto 
como sea posible en el sistema, usando para ello módulos de circuitos (paquetes) que pertenecen a esta 
familia. En esta forma, la interconexión de los diversos paquetes es relativamente fácil. Si, por otra parte, 
se utilizan paquetes de más de una familia, se tienen que diseñar circuitos de interfaz apropiados. 
La selección de una familia lógica está basada en consideraciones como son la flexibilidad lógica, 
velocidad de operación, disponibilidad de funciones complejas, inmunidad al ruido, escala de tempera- 
tura de operación, disipación de potencia y costo. Analizaremos algunas de estas consideraciones en este 
capítulo y el siguiente. Para comenzar, hacemos breves observaciones acerca de cada una de las cuatro 
tecnologías de la figura 13.1. 


Tecnologías de IC digitales y familias de circuitos lógicos 


CMOS Bipolar BiCMOS GaAs 


CMOS Pseudo-NMOS Circuitos lógicos Circuitos TTL ECL 


complementarios de transistor de paso lógicos 
dinámicos 


Fig. 13.1 Tecnologías de IC digitales y familias de circuitos lógicos. 
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CMOS (MOS complementario). Aun cuando se muestra como una de cuatro posibles tecnolo- 
glas, esto no es una indicación de su participación del mercado de circuitos integrales digitales; la 
tecnología CMOS es, en gran parte, la más dominante de todas las tecnologías de IC que existen 
para diseño de circuitos digitales. Como mencionamos antes, el CMOS ha sustituido al NMOS 
(MOS de canal N) que se utilizaba en los primeros días de la VLSI (integración a escala muy grande) 
en la década de 1970. Hay varias razones para este perfeccionamiento, siendo la más importante la 
mucho menor disipación de potencia de los circuitos CMOS. El CMOS también ha sustituido a 
la bipolar como la mejor tecnología en diseño de sistemas digitales y ha hecho posibles niveles de 
integración (o densidades de montaje de componentes de circuitos) y una variedad de aplicaciones 
que nunca hubieran sido posibles con tecnología bipolar. Además, el CMOS continúa avanzando, 
mientras que parece haber pocas innovaciones hoy día en circuitos digitales bipolares.' Algunas de 
las razones para que el CMOS desplace a la tecnología bipolar en aplicaciones digitales son: 


1. Los circuitos lógicos CMOS disipan mucho menos potencia que los circuitos lógicos 
bipolares, y por lo tanto se pueden empaquetar más circuitos CMOS en un chip de lo que 
es posible con circuitos bipolares. Hablaremos mucho más sobre disipación de potencia 
en las siguientes secciones. 


2. La elevada impedancia de entrada del transistor MOS permite al diseñador usar almace- 
namiento de carga como medio para el almacenamiento temporal de información en 
circuitos lógicos y de memoria. Esta técnica no se puede usar en circuitos bipolares. 


3. El tamaño del elemento (es decir, la minima longitud de canal) del transistor MOS se ha 
reducido considerablemente con los años, con algunos diseños reportados en fechas 
recientes que utilizan longitudes de canal de sólo 0.15 um. Esto permite un empaqueta- 
miento muy alto y, en consecuencia, niveles muy altos de integración. 


De las diversas formas de CMOS, los circuitos complementarios CMOS basados en el inversor 
estudiado en la sección 5.8 son los que más se utilizan. Se fabrican tanto en paquetes de circuitos SSI, 
o integración a pequeña escala (que contienen de 1 a 10 compuertas lógicas) como en paquetes de 
circuitos MSI, o integración a media escala (10 a 100 compuertas lógicas) para ensamblar sistemas 
digitales en tarjetas de circuitos impresos. Lo que es más significativo es que el CMOS comple- 
mentario se utiliza en lógica de VLSI (millones de compuertas por chip) en el diseño de circuitos 
de memoria. En algunas aplicaciones, el CMOS se complementa con una de dos distintas formas de 
circuito lógico MOS. Éstas son pseudo-NMOS, así llamada por la similitud de su estructura con el 
NMOS, y la lógica de transistor de paso; ambas se estudian en este capitulo. 

El cuarto tipo de circuito lógico CMOS utiliza técnicas dinámicas para obtener operación más — - 
rápida de circuito mientras que conserva muy baja la disipación de potencia. La lógica CMOS 
dinámica representa un campo de creciente importancia. Últimamente, la tecnología CMOS se 

- utiliza en el diseño de chips de memoria, como se explica en secciones posteriores en este capítulo. 


Bipolar. Dos familias de circuito lógico basadas en el transistor de unión bipolar están en uso 
en la actualidad: TTL y ECL. La lógica de transistor-transistor (TTL o T?L) fue durante muchos 
años la familia de circuitos lógicos que más se utilizó. Su decadencia fue precipitada por el 


l En apoyo a este enunciado; ofrecemos la siguiente prueba anecdótica: todos los años, la edición de noviembre de la 
IEEE Journal of Solid-State Circuits está destinada a artículos cientificos sobre circuitos lógicos digitales y de memoria. La 
última edición disponible, de noviembre de 1996, incluye 28 artículos, de los cuales 26 usan tecnología CMOS y 2 de ` 
BiCMOS (uno para un chip de memoria y el otro para un circuito de control de unidades de disco de computadora). Ninguno 
de los artículos científicos es acerca de circuitos digitales. i 


1059 


13.1 DISEÑO DE CIRCUITOS DIGITALES: UN REPASO 1045 


advenimiento de la era de la VLSI, pero los fabricantes de la TTL contraatacaron con la introducción 
de versiones de baja potencia y alta velocidad. En estas versiones más recientes, las más altas 
velocidades de operación son posibles porque impiden que el BJT se sature y evitan así el lento 
proceso en el que un transistor saturado no conduce. Este tema se estudia en el capítulo 14. Estas 
versiones nuevas utilizan el diodo Schottky que se estudia en el capítulo 3 y se denominan TTL 
Schottky, o variaciones de este nombre. Debido a que la TTL continúa siendo una factible tecnología 
de diseño de sistemas digitales, en especial para sistemas que se ensamblan con paquetes SSI y MSI 
(integración a escala pequeña e integración a escala media), y por su dominio e influencia histórica 
en todo el campo del diseño de IC digitales, estudiaremos TTL con algún detalle en el capítulo 14. 

La otra familia de circuitos lógicos bipolares en uso en la actualidad es la lógica de emisor 
acoplado (ECL, como se conoce en la práctica). Está basada en la ejecución del inversor con 
conmutación de corriente, estudiada en la sección 1.7. El elemento básico de la ECL es el par 
diferencial estudiado en el capítulo 6. Debido a que en la ECL no se permite que los transistores se 
saturen y es básicamente un circuito de dirección de corriente (de aquí el nombre alternativo de 
lógica de modo de corriente), son posibles velocidades de operación muy altas. De hecho, de todas 
las familias de circuitos lógicos que se pueden adquirir comercialmente, la ECL es la más rápida. 
La-ECL también se usa en el diseño de circuitos de integración a escala muy grande (VLSI, como 
se conoce en la práctica) cuando se requieren velocidades de operación muy altas y el diseñador 
está dispuesto a aceptar una disipación de potencia más alta y un área de silicio más grande. Como 
tal, la ECL es considerada una importante tecnología de especialidad. 


BiCMOS. El BiCMOS combina las altas velocidades de operación posibles en los BJT (debido 
a su transconductancia inherentemente más alta) con la baja disipación de potencia y otras 
excelentes características del CMOS. Al igual que el CMOS, el BiCMOS considera la construcción 
de circuitos analógicos y digitales en el mismo chip. (Véase el estudio de circuitos analógicos 

BiCMOS en los capítulos 6 y 10.) En la actualidad, el BICMOS se utiliza con gran ventaja en 
aplicaciones especiales, entre las que se incluyen chips de memoria, en donde su alto rendimiento 
justifica la tecnología de proceso más compleja que requiere. 


Arseniuro de galio (GaAs). Los dispositivos de arseniuro de galio se introdujeron en la 
sección 5.12. Como dijimos antes, la elevada movilidad de portadora en el GaAs resulta en 
velocidades de operación muy altas, lo que se ha demostrado en varios chips de circuitos integrados 
digitales que utilizan tecnología de GaAs. El diseño de circuitos lógicos que utilizan tecnología de 
GaAs se estudiará en el capitulo 14. Debe señalarse, sin embargo, que el GaAs continúa siendo “tec- 
nología emergente”, que parece tener gran potencial pero que todavía no ha alcanzado comercial- 
mente este potencial. l 


13.1.2 Caracterización de circuito lógico 


Los siguientes parámetros se utilizan por lo común para caracterizar la operación y rendimiento de 
una familia de circuito lógico. 


Márgenes de ruido. La operación estática de una familia de circuito lógico está caracterizada 
por la curva característica de transferencia de voltaje (VTC) de su inversor básico. En la figura 13.2 se 
ilustra una de estas curvas VTC y se definen sus cuatro parámetros: Voy, Voz, Vin y Vun. Nótese que Viy 
y. V están definidos como los puntos en los que la pendiente de la VTC es —1. También se indica la 
definición del voltaje de umbral Vu, o Va como frecuentemente lo llamaremos, como el punto en que 
Vo = Uy. Recordemos que estudiamos la VTC en su forma genérica en la sección 1.7, y hemos visto VTC 
reales: en la sección 4.14 para el inversor BJT y en la sección 5.8 para el inversor CMOS. 
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Fig. 13.2 Curva característica 
típica de transferencia de voltaje 
(VTC) de un inversor lógico, ilus- 
trando la definición de los puntos 
críticos. 
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La robustez de una familia de circuitos lógicos está determinada por su capacidad para rechazar 
ruido y de este modo por los márgenes de ruido NH y NM,, 


NM = Von a Vig (13.1) 
NM, = V- VoL (13.2) 


Un inversor ideal es aquél para el cual NM, = NM, = Vpp/2, donde Vpp es el voltaje de fuente de 
alimentación. Además, para un inversor ideal, el voltaje de umbral Vy = Vpp/2. 


Tiempo de propagación. El rendimiento dinámico de una familia de circuitos lógicos 
está caracterizado por el tiempo de propagación de su inversor básico. En la figura 13.3 se ilustra la 
definición del tiempo de propagación bajo a alto (tzu) y el tiempo de propagación alto a bajo (+pyu). 
El tiempo de propagación del inversor tp está definido como el promedio de estas dos cantidades: 


1 
taz (Lena + tput) (13.3) 


Obviamente, cuanto más corto sea el tiempo de propagación, más alta es la velocidad a la cual se 
puede operar la familia de circuito lógico. 


Disipación de potencia. La disipación de potencia es un tema importante en el diseño de 
circuitos digitales. La necesidad de reducir al mínimo la disipación de potencia de compuerta está 
motivada por el deseo de empaquetar un número creciente de compuertas en un chip, que a 'su vez 
está motivado por consideraciones económicas y de espacio. En general, los modernos sistemas digitales 
utilizan grandes números de compuertas y celdas de memoria, y por lo tanto, para mantener el requisito 
total de potencia dentro de límites razonables, la disipación de potencia por compuerta y por celda de 
memoria debe mantenerse tan baja como sea posible. Éste es particularmente el caso para equipo portátil, 
operado con baterías, como es el caso de teléfonos celulares y asistentes digitales personales (PDA). 
Hay dos tipos de disipación de potencia en una compuerta lógica: estática y dinámica. La potencia . 

estática se refiere a la potencia que la compuerta disipa en ausencia de acción de conmutación. Resulta 
de la presencia de una trayectoria en el circuito de compuerta entre la fuente de alimentación y tierra en 
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Fig. 13.3 Definiciones de'tiempos de propagación y tiempos de conmutación del inversor lógico. 


uno o ambos lados de sus dos estados (es decir, con la salida baja o alta). La potencia dinámica, por otra 
parte, se presenta sólo cuando la compuerta se conmuta: un inversor operado desde una fuente de 
alimentación Vpp, y que excita una capacitancia de carga C, disipa potencia dinámica Pp, 


Po=ICVé. + (13.4) 


donde fes la frecuencia a la cual el inversor está siendo conmutado. La deducción de esta fórmula 
(sección 5.8) está basada en la suposición de que los niveles de voltaje de salida bajos y altos sean 
0 y Von, respectivamente. 


Producto de retardo y potencia. Normalmente, el diseñador está interesado en ren- 
dimiento a alta velocidad (bajo fp) combinado con baja disipación de potencia. Desafortunadamente, 
estos dos requisitos están muchas veces en conflicto; en general, cuando se diseña una compuerta, 
si se intenta reducir la disipación de potencia al reducir el voltaje de alimentación, la corriente de 
la fuente, o ambos, la capacidad de excitación de corriente de la compuerta se reduce. Esto, a su 
vez, resulta en tiempos más largos para cargar y descargar las capacitancias parásita y de carga y 
entonces el tiempo de propagación aumenta. Se deduce que una cifra de mérito para comparar 
tecnologías o familias de circuitos lógicos es el producto de retardo y potencia, definido como 


DP = Pptp (13.5) 


donde Pp es la disipación de potencia de la compuerta. Nótese que DP tiene unidades de joules. 
Cúanto menor sea la cifra de DP para una familia, es más eficaz la familia lógica. 


Área de silicio. Una meta obvia en el diseño de circuitos de VLSI es la reducción al mínimo 
de área de silicio por compuerta lógica. El requisito de área más pequeña hace posible la fabricación 
de un mayor número de compuertas por chip, lo cual tiene ventajas económicas y de espacio desde 
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el punto de vista de diseño del sistema. La reducción de área se presenta en tres formas diferentes: = 
avances en la tecnología de procesamiento, que hace posible la reducción del tamaño mínimo del f 
dispositivo; avances en técnicas de diseño de circuito y un cuidadoso diseño del chip. En este libro, 
nuestro interés radica en el diseño del circuito y haremos frecuentes comentarios sobre la relación 
entre el diseño del circuito y su área de silicio. Como regla general, cuanto más sencillo es el circuito 

se requiere menor área. Como veremos en breve, el diseñador del circuito tiene que decidir sobre 

el tamaño del dispositivo. Escoger menores dimensiones tiene obviamente la ventaja de requerir 
menor área de silicio y al mismo tiempo reducir capacitancias parásitas y con esto se aumenta la 
velocidad. Los dispositivos más pequeños, sin embargo, tienen menor capacidad de excitación de 
corriente, lo cual tiende a aumentar el tiempo de propagación. Entonces, como en todos los proble- 
mas de diseño de ingeniería, hay un término medio que se tiene que cuantificar y ejercer de manera 

tal que optimice cualquier aspecto del diseño que se considere crítico para la aplicación a mano. 


Convergencia y divergencia. La convergencia de una compuerta es el número de sus 
entradas. Entonces, una compuerta NOR de cuatro entradas tiene una convergencia de 4. La 
divergencia es el número máximo de compuertas similares que una compuerta puede excitar . 
mientras permanezca dentro de especificaciones garantizadas. Como ejemplo, vimos en la sección 
4.14 que al aumentar la divergencia del inversor BJT se reduce en Voy y NMy. Para conservar NMy 

: arriba de cierto minimo, la divergencia tiene que limitarse a un valor máximo calculable. 


13.1.3 Estilos para diseño de sistemas digitales 


El método convencional para diseñar sistemas digitales consiste en ensamblar el sistema usando 
paquetes de circuitos integrados (IC) de varios niveles de complejidad (y por lo tanto de integración). 
De esta forma se han construido muchos sistemas usando, por ejemplo, paquetes de TTL, SSI y 
MSI. El advenimiento de la VLSI, además de equipar al diseñador del sistema con componentes de 
almacén más potentes, por ejemplo microprocesadores y chips de memoria, ha hecho posible estilos 
alternativos de diseño; uno de éstos es optar por construir parte o todo el sistema usando uno o más 
chips de VLSI especial, pero, el diseño especial de IC suele justificarse económicamente sólo cuando 
el volumen de producción sea grande (mayor de 100 000 piezas). 

Un método intermedio, conocido como diseño semiespecial, utiliza chips de sistemas de 
compuertas, que consisten en circuitos integrados que contienen 100 000 o más compuertas lógicas 
no conectadas. Su interconexión se puede lograr mediante un paso final de metalización (realizado 
en la fábrica de los IC) de acuerdo con un patrón especificado por el usuario, de modo que se obtenga 
la función particular pedida por el usuario. Un tipo de sistema de compuertas que se fabrica más 
recientemente, conocido como sistema de compuertas programables en el campo (FPGA), puede, 

` como su nombre lo indica, ser programado directamente por el usuario. Los FPGA son un medio 
más conveniente para que el diseñador de sistemas digitales realice funciones lógicas complejas en 
forma de VLSI sin tener que incurrir ya sea en costo o tiempo en reparaciones inherente en com- 
ponentes especiales y, en menor medida, en diseños de IC semiespeciales [véase la obra de Brown 
y Rose (1996)]. . 


13.1.4 Abstracción de diseño y ayudas de computadora 


El diseño de sistemas digitales muy complejos, ya sea en un solo IC o con el uso de varios 
componentes, se hace posible por medio de diferentes niveles de abstracción de diseño y el uso de 
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diversas ayudas de computadora. Para evaluar el concepto de abstracción de diseño considere el 
proceso de diseñar un sistema digital usando paquetes de compuertas lógicas en existencia en 
almacén. El diseñador consulta las hojas y libros de datos para determinar las características de 
entrada y salida de las compuertas, sus limitaciones de convergencia y divergencia, etcétera. Al 
conectar las compuertas, el diseñador necesita apegarse al conjunto de reglas especificadas por el 
fabricante en las hojas de datos. El diseñador no necesita considerar, en forma directa, el circuito 
que está dentro del paquete de compuerta. En efecto, el circuito ya ha sido abstraído en la forma de 
un bloque funcional que se puede usar como componente. Esto simplifica en gran medida el diseño 
de un sistema. El diseñador de IC digitales.sigue un proceso semejante. Los bloques de un circuito se 
diseñan, caracterizan y almacenan en una biblioteca como celdas estándar. Estas celdas pueden ser 
utilizadas por el diseñador del IC para ensamblar un subsistema más grande (por ejemplo, un 
sumador o un multiplicador), que a su vez sé caracteriza y almacena como bloque funcional para 
ser utilizado en el diseño de un sistema aún más grande. 

En cada nivel de abstracción de diseño, surge la necesidad de simulación y de otros programas 
de computadora que ayudan a que el proceso de diseño sea tan automático como es posible. Mientras 
que el SPICE se utiliza en la simulación de circuitos, otras herramientas de software se utilizan en 
otros niveles y otras fases en el proceso de diseño. Aun cuando el diseño de un sistema digital y la 
automatización de diseños están fuera del alcance de este libro, es importante que el lector evalúe 
el papel de la abstracción de diseño y ayudas de computadora en el diseño digital. Estos elementos 
son lo que hacen humanamente posible diseñar un IC digital de 10 millones de transistores. 
Desafortunadamente, el diseño de IC analógicos no se presta al mismo nivel de abstracción y 
automatización. Cada IC analógico tiene que ser hecho con “artesanía”, en gran medida. Como 

` resultado de esto, la complejidad y la densidad de los IC analógicos continúan siendo mucho 
menores de lo que es posible dentro de los-IC digitales. 

Cualquiera que sea el método o estilo adoptado en el diseño digital, es esencial conocer bien 
las diversas técnicas de diseño y tecnologías de circuitos digitales. Este capítulo y el siguiente 
tienen la finalidad de dar este conocimiento. > 


13.2 ANÁLISIS DE DISEÑO Y OPERACIÓN DEL INVERSOR CMOS 


El inversor lógico CMOS se presentó y estudió en la sección 5.8, que recomendamos al lector 
repasar antes de proseguir aquí. En esta sección hacemos un estudio más profundo del inversor, 
investigando su rendimiento y explorando las variables disponibles en su diseño. Este material 
servirá como fundamento para el estudio de circuitos lógicos CMOS en la siguiente sección. 


Estructura de un circuito 


El circuito inversor que se muestra en la figura 13,4(a) consta de un par de MOSFET complemen- 
tarios conmutados por el voltaje de entrada u;. Aunque no se muestra, la fuente de cada dispositivo 
está conectada a su cuerpo, eliminando así el efecto del cuerpo. Por lo general, los voltajes de umbral 
Von y Vp son iguales en magnitud; esto es, Vn =|V,,] = Vn» que es el intervalo de 0.2 a 1 V, con valores 
cercanos al extremo inferior de este intervalo para modernas tecnologías de procesos con pequeño 
tamaño de dispositivo (por ejemplo, con longitud de canal de 0.3 a 0.5 um). 

El circuito inversor puede ser representado por un par de interruptores operados en forma 
complementaria, como se muestra en la figura 13.4(b). Como se indica, cada interruptor está 
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Voo Vop 
a Qr TpsP 
Ur Uo Sp 

+o Vo 
Sw 
On 

FDSN 
(a) (b) 


Fig. 13.4 (a) El inversor CMOS y (b) su representación como un par de interruptores operados en forma 
complementaria.. 


modelado por una resistencia finita que es la resistencia entre dren y fuente del transistor respectivo, 


evaluada cerca de |Uns| = 0, 
i W i 
FDSN = "E (7) (Voo — >| (13.6) 
n 


Fpsp = E (z) (Voo — n| (13.7) 
P 


Operación estática 


Con y = 0, vo = Von = Von, y el nodo de salida está conectado a Vpp a través de la resistencia rpse 
del transistor de conexión Op. Del mismo modo, con v; = Vpop, Vo = Vor = 0, y el nodo de salida está 
conectado a tierra por medio de la resistencia rpsw del transistor de desconexión Qy. Entonces, en 
estado estable, no existe trayectoria de corriente directa entre Vpp y tierra, y la corriente estática y . 
la disipación de potencia estática son cero ambas (los efectos de fuga suelen ser tan pequeños que 
son despreciables). 

La curva característica de transferencia de voltaje (VTC) del inversor se muestra en la figura 
13.5, de la cual se confirma que los niveles de voltaje de salida son O y Vpop, y entonces la alternancia 
de voltaje de salida es la máxima posible. El hecho de que Vo, y Voy sean independientes de las 
dimensiones del dispositivo hace al CMOS muy diferente de otras formas de lógica MOS (por 
ejemplo, circuitos NMOS que utilicen dispositivos de carga de enriquecimiento o vaciamiento, que 
están basados en los circuitos amplificadores estudiados en las secciones 5.7.4). Para los circuitos 
NMOS, Vo, depende de la relación entre los parámetros de transconductancia de los dispositivos, 


SS W ,W RERE 
esto es, de la relación | K T k I . Por lo tanto, estos circuitos se conocen como 


driver load 
circuitos lógicos relacionados y, de moda correspondiente, se dice que el CMOS pertenece al tipo 


sin relación. 
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Vo 
Pendiente = -1 


Von = Voo 


Y 
Y r 
ps Fig. 13.5 Curva característica de 

/ Pendiente = +1. transferencia de voltaje (VTC) del , 
4 inversor CMOS cuando Qy y Qp 

Pendiente = —1 están igualados. > 

| I 

EDNA 


Vo, = 0 
V 
Vo =7 


El inversor CMOS se puede hacer para conmutar en el punto medio de la alternancia lógica, 0 
a Vpp, esdecir, a Vpp/2, al determinar en forma correcta el tamaño de los transistores. Especifica- 
mente, se puede demostrar que el umbral de conmutación está dado por 
= Vop EZ [Vpl + LALA Vm 
1 +Vk,/k, 


donde k, = k.(WIL), y kp = k(WIL),, de donde se ve que para el caso típico donde Vn = |V yl, Va = 
Vop/2 para k, = kp, esto es 


Vn (13.8) 


KOVIL), = WIL), (13.9) 


De esta forma se obtiene una curva característica de transferencia simétrica cuando los dispositivos 
están diseñados para tener iguales parámetros de transconductancia, una condición que recibe el 
nombre de igualación. Como pu, es de dos a tres veces mayor que 4p, la igualación se logra al hacer 
(WIL) dos a tres veces (es decir, 1, /u, veces) el valor de (W/L),,, 


W| Da El 
ul ae) (13.10) 


Normalmente, los dos dispositivos tienen la misma longitud de canal, L, que se fija al mínimo 
permisible para la tecnología de proceso dada. El ancho mínimo del transistor NMOS suele ser de 
uno y medio a dos veces L, y el ancho del transistor PMOS de dos a tres veces esos valores. Por 
ejemplo, para un proceso de 1.2 ¡um para el que y, /1y = 3, L = 1.2 um, (WIL), = 1.8/1.2 y (WIL) = 
5:4/1.2. Como pronto veremos, si se requiere que el inversor excite una carga capacitiva relativa- 
mente grande, los transistores se hacen más anchos pero, para conservar área del chip, la mayor parte 
de los inversores tendrían este “tamaño minimo”. Para próximos usos, denotaremos por 7 la relación 
(WIL) del transistor NMOS de este inversor de mínimo tamaño y por p la relación (W/L) del transistor 
PMOS. Como el área de inversor se puede representar por W, L, + W, Lp = (W,, + W¿)L, el área del 
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inversor de mínimo tamaño es (n + p)L?, y podemos usar el factor (n + p) como representación por 
área. Para el ejemplo citado antes, n = 1.5, p = 4.5, y el factor de área n + p = 6. 

Además de poner el umbral de compuerta en el centro de la alternancia lógica, igualar los 
parámetros de transconductancia de Qy y Op proporciona al inversor igual capacidad de excitación 
de corriente en ambas direcciones (conexión y desconexión). Además, con relación obvia, hace que 
Tps = "psp. Entonces, un inversor con transistores igualados tendrá iguales tiempos de propagación, 
UpLH Y ÍpHL. l ES 

Cuando el umbral de inversor está en Vpp/2, los márgenes de ruido NM, y NM, se igualan y 
sus valores son máximos, de modo que: 

3 2 ` i ; 
y Ny = nm =3 [Yoo +31.) (13.11) 
En vista de que en general V,=0.1 a 0.2 Vpp, los márgenes de ruido son aproximadamente 0.4 Vpp. 
Este valor, siendo cercano a la mitad del voltaje de la fuente de alimentación, hace que el inversor 
CMOS sea casi ideal desde el punto de vista de inmunidad al ruido. Además, como la corriente de 
entrada de cd del inversor es prácticamente cero, los márgenes de ruido no dependen de la 
divergencia (número de cargas que pueden ser excitadas) de compuerta. l 
l Aun cuando hemos insistido en las ventajas de igualar Oy y Op, hay ocasiones en las que no se 
adopta esta escala. Podríamos, por ejemplo, renunciar a las ventajas de una igualación a cambio de . 
reducir el área de chip, y simplemente hacer (W/L), = (W/L)„. También hay casos en los que se utiliza 
un deliberado desequilibrio para poner V,, a un valor especificado deferente de V¿p/2. Nótese que 
al hacer k, > kp, Vm se acerca a cero, mientras que k, > k, mueve Vp más cerca de Vpp. 

Como comentario final sobre la curva característica de transferencia de voltaje (VTC), 

observamos que la pendiente en la región de transición, aunque grande, es finita y está dada por 


KZmv + EmpNYon//r op). 
Operación dinámica 


El tiempo de propagación del inversor suele estar determinado bajo la condición de que está 
excitando un inversor idéntico. Esta situación se describe en la figura 13.6. Deseamos analizar este 
circuito para determinar el tiempo de propagación del inversor que comprende Q, y O,, que es 
excitado por una fuente v; de baja impedancia, y está cargado por el inversor que comprende Q; y 
Qs. Indicadas en la figura se encuentran varias capacitancias internas de transistor que están 
conectadas al nodo de salida del inversor (O,, Q2). Obviamente, un análisis exacto de papel y lápiz 
de este circuito sería demasiado complicado para obtener algún conocimiento útil de diseño, y unà 
simplificación del circuito es oportuna. Específicamente, deseamos sustituir todas las capacitancias 
conectadas al nodo de salida del inversor con una sola capacitancia C conectada entre el nodo de 
salida y tierra. Si podemos hacer esto, podemos utilizar los resultados del análisis de transitorios 
realizado en la sección 5.8. Con ese fin, observamos que durante fp,y O tpp, la salida del primer 
inversor cambia de 0 a Vpp/2 o de Vpp/2 a 0, respectivamente. Se deduce que el segundo inversor 
permanece en el mismo estado durante cada uno de los intervalos de nuestro análisis. Esta 
observación tendrá un importante significado en nuestra estimación de la capacitancia equivalente 
de entrada del segundo inversor. Consideremos ahora la aportación de cada una de las capacitan- 
cias de la figura 13.6 al valor de la capacitancia C equivalente de carga: 


1. La capacitancia de traslape entre compuerta y dren de Q,, Czar, puede ser sustituida por 
una capacitancia equivalente entre el nodo de salida y tierra de 2C¿g,. El factor 2 resulta 
por el efecto Miller (sección 7.4). Específicamente, nótese que a medida que v; aumenta 
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Væ , Vpop 


0 


Fig. 13.6 Circuito para analizar el tiempo de propagación del inversor. Aquí, el inversor en estudio está 
formado por O; y Q2. Está excitando un inversor idéntico formado por Q; y Q4. 


y vo se reduce en la misma cantidad, el cambio en voltaje en los terminales de Cpa es el 
doble de esa cantidad. Entonces, el nodo de salida ve en efecto dos veces el valor de Czar. 
Lo mismo se aplica para la capacitancia de traslape entre compuerta y dren de Qz, Cga, 
que se puede sustituir por una capacitancia 2C ¿a entre el nodo de salida y tierra. 


2. Cada una de las capacitancias entre dren y cuerpo, Cæ y Cas, tiene un terminal a un voltaje 
constante. Entonces, para el propósito de nuestro análisis aquí, Cas y Co. pueden ser 
sustituidas por iguales capacitancias entre el nodo de salida y tierra. Nótese, sin embargo, 
que las fórmulas dadas en la sección 5.10 para calcular Cas y Cas, Son relaciones a pequeña 
señal, mientras que el análisis aquí es obviamente a gran señal. Se ha creado una técnica 
para hallar valores equivalentes a gran señal para Canı y Casa [véase la obra de Hodges y 
Jackson (1988), y Rabaey (1996)]. 


3. Como el segundo inversor no conmuta estados, supondremos que las capacitancias de 
entrada de Q; y Q, permanecen aproximadamente constantes e iguales a la capacitancia 
total de compuerta WLC. Es decir, la capacitancia de entrada del inversor de carga será 


Cgs + Ces E (WDsCor e (WDaCox 
4. El último componente de C es la capacitancia C,, de cableado, que simplemente se suma 
al valor de C. 


Entonces, el valor total de C está dado por 
C= 2Cga1 + 2Cgá2 + Can + Casa + Ca + Cos + Cy (13.12) 


Una vez determinado un valor aproximado para la capacitancia equivalente entre el nodo de salida 
del inversor y tierra, se pueden utilizar los circuitos de las figuras 13.7(a) y 13.7(b) para determinar 
ten Y trim, respectivamente. Como los dos circuitos son semejantes, sólo necesitamos considerar uno 
y aplicar el resultado directamente al otro. Considere el circuito de la figura 13.7(a), que aplica 
cuando v; aumenta y Qy descarga C desde su voltaje inicial de Vpp al valor final de 0. El análisis se 
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Fig. 13.7 Circuitos equivalentes para determinar tiempos de propagación. (a) tpu, y (b) (py del inversor. 


complica un poco por el hecho de que inicialmente Qy estará en el modo de saturación y enton- 
ces, cuando vo se reduzca por debajo de Vpp — V, entrará en la región de operación del triodo. De 
hecho hemos realizado este análisis en la sección 5.8 y obtenido la siguiente expresión aproximada 
para true: 


2 1.6C 
try 7 s 
; ka E Vop 


donde hemos supuesto que V, = 0.2 Vpp, que es típicamente el caso. 

Hay un método alternativo, aproximado pero sencillo, para analizar el circuito de la figura 
13.7(a). Está basado en el cálculo de un valor promedio para la corriente de descarga ¡py durante el 
intervalo ż = 0 a 1= tpy,. Específicamente, a t= 0, Oy estará saturado e ¿py(0) está dada por 


(13.13) 


; liw 
ion(0)=5 k, (z) (Voo - VY (13.14) 
Enz: = ÍPHL» On estará en la región del triodo e ipn (tpn) será 


Vo” 
ioven) =|] vo- n-3) | (13.15) 
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El promedio de corriente de descarga se puede entonces hallar como 


iov =E Ll0mO) + iotr) (13.16) 


y el intervalo de descarga fp, calcularse de 
md ida (13.17) 


Utilizando las ecuaciones (13.14) a (13.17) y sustituyendo V, = 0.2 Vpp resulta 
17C 


Ipul = EFA 
ka (E) Vop 


que da un valor muy cercano al obtenido por la más precisa fórmula de la ecuación (13.13). No es 
muy importante cuál fórmula se utilice, porque ya hemos hecho muchas aproximaciones. En 
realidad, nuestro interés en estas fórmulas no está en obtener un valor preciso de fp sino en qué 
nos dicen acerca del efecto de los "diversos elementos al determinar el tiempo de propagación del 
inversor. Es este conocimiento el que el diseñador de circuitos espera captar del análisis manual. 
Se pueden determinar valores precisos para el tiempo de Propagación con una Sulacor de 
computadora (sección 13.13). 

Una expresión para hallar el tiempo de propagación del inversor de bajo a alto, £p,», se puede 
escribir por analogía a la expresión tpp, de la ecuación (13.17), 


(13.18) 


17C 


lpy E ER 
k, =, Voo 


Finalmente, el tiempo de propagación fp se puede hallar como el promedio de tp, y ¿ps 


(13.19) 


1 
tp = > (tpar + tri) 


Un examen de las fórmulas de las ecuaciones (13.18) y (13.19) hace posible que hagamos varias 
observaciones útiles: 


1. Como se esperaba, los dos componentes de tp se pueden igualar si se seleccionan las 
relaciones (W/L) de modo que se igualen k, y kp, es decir, igualando Qy y Qp. 


2. Como tp es proporcional a C, el diseñador debe esforzarse en reducir C. Esto se logra si 
se usa la mínima longitud posible de canal y se reduce al mínimo el alambrado y otras 
capacitancias parásitas. Un cuidadoso diseño del chip puede resultar en una importante 
reducción de estas capacitancias y en el valor de Ca. 


3. Si se emplea tecnología de proceso con un mayor parámetro X' de transconductancia puede 
resultar un tiempo de propagación más corto. Recordemos, sin embargo, que para estos 
procesos se aumenta Ca, y entonces el valor de C aumenta al mismo tiempo. 


4. Si se emplean mayores relaciones de (W/L) puede resultar en una reducción de tp, pero 
debe tenerse cuidado aquí, ya que al aumentar el tamaño de los dispositivos se aumenta el 
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valor de C, y entonces la esperada reducción en tp no se puede materializar. Reducir tp al 
aumentar (W/L), sin embargo, es una estrategia eficaz en situaciones donde C es dominada 
por componentes no relacionados directamente con el tamaño del dispositivo excitador. 


5. Un mayor voltaje de alimentación Vpp resulta en un menor tp, pero Vpp está determinado 
por la tecnología de proceso y entonces es frecuente que no esté bajo el control del 
diseñador. Además, las modernas tecnologías de proceso en las que los tamaños de 
dispositivo son reducidas requieren un.menor Vpp. Al escribir este libro (1997), ha surgido 
un nuevo valor estándar para Vpp, de 3.3 V (o 3.0 V) que sustituye al estándar de 5 V de 
muchos años. Un factor motivador para reducir Vpp es la necesidad de mantener en niveles 
aceptables la disipación dinámica de potencia, en especial en chips de muy alta densidad. 
En breve tendremos más que decir acerca de esto. 


Estas observaciones ilustran claramente los requisitos en conflicto y las soluciones que existen en 
el diseño de un circuito integrado digital CMOS (y de hecho en cualquier problema de diseño de 
ingeniería). 


Disipación de potencia dinámica 


La disipación de potencia estática de un CMOS; tan pequeña que es despreciable, ha sido un factor 
importante que motiva sustituir al NMOS como la mejor tecnología en la construcción de circuitos 
de VLSI de alta densidad. A pesar de esto, a medida que el número de compuertas por chip aumenta 
constantemente, la disipación de potencia dinámica se ha convertido en un problema serio. La 
potencia dinámica disipada en el inversor CMOS está dada por la ecuación (13.4), que aquí 
repetimos como 


Pp =f Cho (13.20) 


- donde fes la frecuencia a la cual la compuerta se conmuta. Se deduce que reducir C al mínimo es 
un medio eficaz para reducir la disipación de potencia dinámica. Una estrategia aun más eficaz 
es el uso de un menor voltaje de fuente de alimentación. Como mencionamos, nuevas tecnologias 
de proceso CMOS utilizan Vpp de 3.3 V. De hecho, algunos diseños recientemente reportados 
utilizan Vpp de 2 a 2.5 V internos al chip mientras que mantienen el voltaje externo en 3.3 V de 
valor estándar. Estos nuevos chips, con todo, empaquetan mucho más circuitos en el chip (hasta 10 
millones de transistores) y operan a frecuencias más altas (se han reportado recientemente frecuen- 
cias de reloj de hasta 500 MHz en el microprocesador). La disipación de potencia dinámica de estos 
chips de alta densidad puede estar en las decenas de watts. 


EJEMPLO 12.4 

Considere un inversor CMOS fabricado en un proceso para el cual Ca = 0.9 fF/pm?, pm Cox = 
50 A/V”, Co: =20 p A/V”, V,, =-V,=1 V y Vop= 5 V. La relación W/L de Qy es 4 um/2 pm, y 
la de Qp es 10 um/2 um. La capacitancia de traslape entre compuerta y dren está especificada 
que es de 0.5 fF/um de ancho de compuerta. Además, el valor eficaz de capacitancias entre dren 
y cuerpo son Cas = 10 fF y Cap = 15 fF. La capacitancia de alambrado C, = 5 fF. Encuentre teni 
tPLH Y tp. z 
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Primero, determinamos el valor de la capacitancia C equivalente, usando la ecuación (13.12), 


C = 2Cga4 + 2Cga2 + Casi + Casa + Cgs + Cga + Co 


donde 
Cyn =0.5 x W,=0.5x4=2 fF 
Can = 0.5 x W, = 0.5 x 10 = 5 fF 
Casi = 10 fF 
Cas = 15 fF 
= W,LCo = 4 x2 xX 0.9 = 7.2 fF 
Cas = WpLCor = 10 x 2 x 0.9 = 18 fF 
C, =5 fF 
Entonces; 


C=2x2+2x5+10+15+7.2+ 18 + 5 = 69.2 fF 


A continuación, aun cuando podemos utilizar la fórmula de la ecuación (13.18) para determinar 
tpu, tomaremos una ruta alternativa. Específicamente, consideraremos la descarga de C por Oy y 
determinaremos el promedio de corriente de descarga usando las ecuaciones (13.14) a la (13.16). 


i00)=34 |) oo YN 
aL 4 = = 
-50(3)6 1} = 800 A 


iomtpuL) = ka E) [e -V,) fo e 


-50x3[6-03-3(3 T 


Entonces 


0 
ion law = 5006875 744 yA 


- CW) _ 69.2 10x25 L 333 0. 
MS E 


iDN lav 
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Como m =2.5= e el inversor está igualado (o “acoplado”) y tendremos iguales tiempos de 
n p 


propagación en ambas direcciones, o sea 
pig = 233 ps 
1 
to = 2 ¡(037 + tPLH) ="233 ps 


Finalmente, observamos que se hubiera obtenido un valor idéntico de haber usado la fórmula de la 
ecuación (13.18) y un valor ligeramente menor (221 ps) hubiera resultado si se usara la fórmula de 
la ecuación (13.13). 


PS NIRO O A A A A A A AS 


Ejercicios 


13.1 Considere el inversor especificado en el ejemplo 13.1 cuando está cargado con una capacitancia adicional de 
0.1 pF. ¿Cuál es el tiempo de propagación? 


Resp. 570 ps 

porcentaje de reducción en área que se alcanza? Encuentre los nuevos valores de C, tp, tp, y tp. Suponga que Cap 
se reduce a 10 fF. 

Resp. 43%; 47.4 fF; 159 ps; 398 ps; 279 ps 


13.3 Para el inversor del ejemplo 13.1, encuentre la disipación de potencia dinámica cuando se sincroniza a una E 
frecuencia de 100 MHz. 


Resp. 173 yW 


ES 
AAA AA A O AS TRUTINA A x saecu kanapa stiap 


A 
y 

i 

A 

E 

A 

E 

ž 
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13.3 CIRCUITOS CMOS DE COMPUERTAS LÓGICAS 


En esta sección, nos basamos en nuestro conocimiento de diseño de inversores y consideramos el 
diseño de circuitos CMOS que realizan funciones lógicas combinacionales (o mixtas). En circuitos 
combinacionales, la salida en cualquier momento es sólo una función de los valores de las señales 
de entrada en ese instante; estos circuitos no tienen memoria y no utilizan retroalimentación, pero 
se utilizan en grandes cantidades en una multitud de aplicaciones; de hecho, todo sistema digital 
contiene grandes cantidades de circuitos lógicos combinacionales. 


Estructura básica 


Un circuito lógico CMOS es en efecto una extensión, o generalización, del inversor CMOS. El 
inversor consta de un transistor NMOS de desconexión, y un transistor PMOS de conexión, 
operados por el voltaje de entrada en forma complementaria. La compuerta lógica CMOS está 
formada por dos redes: la red de desconexión (PDN) construida de transistores NMOS y la red de 
conexión (PUN) construida de transistores PMOS (véase la figura 13.8). Las dos redes están ope- 
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. Red de conexión: 
- (PUN) 


Fig. 13.8 Representación de 
una compuerta lógica CMOS 
de tres entradas. La PUN com- 
prende transistores PMOS, y la 
PDN, transistores NMOS. 


radas por: las variables de entrada, en forma complementaria. Entonces, para la compuerta de 
tres entradas que se representa en la figura 13.8, la PDN conducirá para todas las combinaciones 
de entrada que requieran una baja salida (Y = 0) y entonces desconecta el nodo de salida a tierra, 
causando que aparezca un voltaje cero en la entrada, vy = 0. Simultáneamente, la PUN no conduce, 
y no existe trayectoria directa entre Vpp y tierra. Por otra parte, todas las combinaciones de entrada 
que exigen una salida alta (Y = 1) hacen que la PUN conduzca, y la PUN entonces conecta el nodo ` 
de salida a Vpp, estableciendo un voltaje de salida vy = Vpp. Simultáneamente, la PDN estará cortada 
y, de nueva cuenta, no existirá trayectoria de cd entre Vpp y tierra en el circuito. 

Ahora, como la PDN comprende transistores NMOS y como el transistor NMOS conduce 
cuando la señal en su compuerta es alta, la PDN se activa (es decir, conduce) cuando las entradas son 
altas. De forma dual, la PUN comprende transistores PMOS y el transistor PMOS conduce cuando 
la señal de entrada en su compuerta es baja, entonces la PUN se activa cuando las entradas son 
bajas. . 
Cada una de las PDN y PUN utiliza dispositivos en paralelo para formar una función OR, y 
dispositivos en serie para formar una función AND. En la figura 13.9 se muestran ejemplos de unas 
PDN. Para el circuito de la figura 13.9(a), observamos que O, conducirá cuando A sea alta (v4 = Vpp) 
y entonces desconecta la salida a tierra (vy = 0 V, Y = 0). Análogamente, Qs conduce y desconecta 
Y cuando B es alta. Entonces Y será baja cuando A sea alta o B sea alta, que se puede expresar como 


Y=4+B 
o bien, lo que es equivalente, 
Y=A+B 


La PDN de la figura 13.9(b) conducirá sólo cuando A y B sean ambas altas simultáneamente. 
Entonces Y será baja cuando A sea alta y B sea alta, 


Y=AB 
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Y 
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C 

FA +B > F= AB Y=A+BC 

(a) (b) (c) 


Fig. 13.9 Ejemplos de redes de desconexión. 


o bien, lo que es equivalente, 
Y =AB 


Como ejemplo final, la PDN de la figura 13.9(c) conducirá y ocasionará que Y sea O cuando A sea 
alta o cuando B y C sean altas ambas, entonces 


Y=A+BC 
o bien, lo que es equivalente, 
Y=A+BC 


A continuación considere los ejemplos de PUN que se muestran en la figura 13.10. La PUN de 
la figura 13.10(a) conducirá y conectará Y a Vpp (Y = 1) cuando A sea baja o B sea baja, y 


Y=4+B 
Vop Vop 
Vop 
BoJ3H|_ 2 
AoH Qa BoA QB Ao Qa A oH Qa ñ 
coA[L_2Lc 
B o~ Qg 
Y Y y 
| | | 
| | | 
Y=A=B Y=AB Y=4=3C 
(a) (b) (c) 


=; a: 


Zig. 13.43 Ejemplos de redes de conexión. 


1075 


13.3 CIRCUITOS CMOS DE COMPUERTAS LÓGICAS 1061 


La PUN de la figura 13.10(b) conducirá y producirá una salida alta (Uy = Vpp, Y = 1) sólo cuando 
A y B sean bajas ambas, y 


Y=AB 


Finalmente, la PUN de la figura 13.10(c) conducirá y hará que Y sea alta (lógica 1) si 4 es baja o si 
B y C son bajas ambas, y 
Y=A4+BC 

Habiendo desarrollado un conocimiento y una evaluación de la estructura y operación de las 
PDN y PUN, ahora consideramos compuertas complejas de CMOS pero antes deseamos introducir 
símbolos alternativos de circuitos para transistores MOS, que los diseñadores de circuitos digitales 
utilizan casi universalmente. En la figura 13.11 se ilustran nuestros símbolos acostumbrados y los 
correspondientes símbolos nuevos. Observe que el símbolo para el transistor PMOS con un círculo 
en el terminal de la compuerta está destinado a indicar que la señal en la compuerta tiene que ser 
baja para que el dispositivo sea activado (es decir, para que conduzca). Así, en terminología de 
circuitos lógicos, el terminal de la compuerta del transistor PMOS es una entrada activa baja. 
Además de indicar está propiedad de dispositivos PMOS, los nuevos símbolos omiten cualquier 
indicación de cuál de los terminales del dispositivo es la fuente y cuál es el dren. Esto no debe causar . 
dificultad en esta etapa de nuestro estudio; simplemente recuerde que para un transistor NMOS el 
dren es el terminal que está al voltaje más alto (circula corriente del dren a la fuente) y para un 
transistor PMOS la fuente es el terminal que está al voltaje más alto (circula corriente de la fuente 
al dren). Para ser consistente con la literatura, de aquí en adelante utilizaremos estos símbolos 
modificados para transistores MOS en aplicaciones de circuitos lógicos, excepto en lugares donde 
nuestros símbolos acostumbrados ayudan a entender la operación del circuito. 


La compuerta NOR de dos entradas 


Primero consideramos la compuerta CMOS que ejecuta la función NOR de dos entradas 
Y=A+B=AB (13.21) 


Vemos que Y debe ser baja (PDN conduciendo) cuando A es alta o B es alta. Entonces, la PDN 
consta de dos dispositivos NMOS con A y B como entradas [es decir, el circuito de la figura 13.9(a)]. 
Para la PUN (red de conexión), observamos de la segunda expresión de la ecuación (13.21) que Y 


o— o o—4 o—d 


NMOS PMOS 


(a) (b) 
Símbolos de circuito usuales y alternativos para los MOSFET. 


(93 
t 
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Vpop 


Fig. 13.12 Compuerta CMOS NOR 
de dos entradas. 


debe ser alta cuando A y B sean bajas ambas. Entonces, la PUN consta de dos dispositivos PMOS 
en serie con A y B como entradas [esto es, el circuito de la figura 13.10(b)]. Al juntar la PDN y la 
PUN resulta la compuerta CMOS NOR que se ilustra en la figura 13.12. Nótese que la ampliación 
a un número más elevado de entradas es sencilla: por cada entrada adicional, se agrega un transistor 
NMOS en paralelo con Oy y Ong, y Se agrega un transistor PMOS en serie con Op, y Ops. 


La compuerta NAND de dos entradas 
La función NAND de dos entradas se describe por medio de la expresión de Bool 
Y=AB=A+B (13.22) 


Para sintetizar la PDN (red de desconexión), consideremos las combinaciones de entrada que 
requieren que Y sea baja: sólo hay una de estas combinaciones, y es donde A y B son altas ambas. 
Así, la PDN simplemente comprende dos transistores NMOS en serie [como el circuito de la figura 
13.9(b)]. Para sintetizar la PUN (red de conexión), consideramos las combinaciones de entrada que 
resultan en que Y es alta. Éstas se encuentran de la segunda expresión en la ecuación (13.22) como 
A baja o B baja. Entonces, la PUN consta de dos transistores PMOS en paralelo con A y B aplicadas 
a sus compuertas [por ejemplo, el circuito de la figura 13.10(a)]. Al unir las redes PDN y PUN 
resulta la construcción de compuerta CMOS NAND que se muestra en la figura 13.13. Nótese que 
la ampliación a un número más alto de entradas es sencilla: por cada entrada adicional, se agrega 
un transistor NMOS en serie con Oya y Ong, y un transistor PMOS en paralelo con O», y Opa. 


Una compuerta compleja 
Considere a continuación la más compleja función lógica 


Y = A(B+ CD) (13.23) 
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Fig. 13.13 Compuerta CMOS NAND 
de dos entradas. i 


Como Y= A(B + CD), vemos que Y debe ser baja para A alta y simultáneamente B alta o C y D altas 
ambas, de donde se obtiene directamente la PDN. Para obtener la PUN necesitamos expresar Y en 
términos de las variables complementadas. Esto se hace por medio de la repetida ai de la 
ley de ES como sigue: 


Y= A(B+CD) 
=4A+B+CD 
=A+BCD | 
=A+B(C+D) (13.24) 


Entonces, Y es alta para A baja o B baja y ya sea C o D bajas. El correspondiente circuito CMOS 
completo será como se muestra en la figura 13.14. 


Obtención de la PUN a partir de la PDN y viceversa 


De los circuitos de compuerta CMOS considerados hasta aquí (por ejemplo, el de la figura 13.14), 
observamos que las redes PDN y PUN son duales: donde existe una rama en serie en una de ellas, 
existe una rama en paralelo en la otra. Entonces, podemos obtener una de la otra, proceso que puede 
ser más sencillo que tener que sintetizar cada una separadamente de la expresión de Bool de la 
función. Por ejemplo, en el circuito de la figura 13.14, encontramos relativamente fácil obtener 
la PDN sólo porque ya teníamos Y en términos de las entradas no complementadas. Por otra parte, 
para obtener la PUN, teníamos que manipular la expresión de Bool dada para expresar Y como una 
función de las variables complementadas, la forma conveniente para sintetizar las PUN. De manera 
alternativa, podríamos haber utilizado esta propiedad de dualidad para obtener la PUN a partir de 
la PDN. El lector debe consultar la figura 13.14 para convencerse de que esto es posible. 
Debemos mencionar, sin embargo, que hay ocasiones en que no es fácil obtener una de las dos 
redes a partir de la otra por medio de la propiedad de dualidad. Para tales casos, se tiene que recurrir 
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Vop 


Fig. 13.14 Diseño CMOS 
de una compuerta compleja. * 


(1996)]. 


Una importante función que aparece con frecuencia en el diseño lógico es la función OR exclusiva, 
Y =AB+ AB (13.25) 


Observamos que como se da Y (en lugar de Y), es más fácil sintetizar la PUN (red de conexión), 
pero observamos que, desafortunadamente, Y no es sólo una función de las variables complemen- 
tadas (como nos gustaría que fuera) y necesitaremos inversores adicionales. La PUN obtenida de 
manera directa de la ecuación (13.25) se ilustra en la figura 13.15(a). Nótese que la ramá Qi, Qz 
forma el primer término AB, mientras que la rama O,, Q, forma el segundo término AB. Nótese 
también la necesidad de dos inversores adicionales para generar A y B. 

En cuanto a sintetizar la PDN se refiere, podemos obtenerla como la red dual de la PUN de la 
figura 13.15(a). Alternativamente, podemos desarrollar una expresión para Y y usarla para sintetizar 
la PDN. Dejando el primer método como ejercicio para el lector, utilizaremos el método de sintesis .. 


directa. La ley de DeMorgan se puede aplicar a la expresión de la ecuación (13.25) para obtener 
Y como 


Y=AB+AB l (13.26) 
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(a) 


(b) 


Fig. 13.15 Diseño de la función OR exclusiva (XOR): (a) La PUN sintetizada directamente de la expresión 
de la ecuación (13.25). (b) Diseño de la XOR completa utilizando la PUN de (a) y uia PDN que está 
sintetizada directamente de la expresión de la ecuación (13.26). Nótese que se necesitan dos inversores (no 
se muestran) para generar las variables complementadas. También nótese que en este diseño XOR, la PDN 
y la PUN no son redes duales, pero es posible un diseño basado en redes duales (véase el problema 13.27). . 


La PDN correspondiente será como en la figura 13.15(b), que muestra la construcción CMOS de la 
función OR exclusiva excepto por los dos inversores adicionales. Nótese que la función OR 
exclusiva requiere 12 transistores para su construcción, lo que es una red más bien compleja. 
Mostraremos una construcción más sencilla de la OR exclusiva en la sección 13.5 empleando una 
forma diferente de lógica CMOS. 

Otra observación interesante se deduce del circuito de la figura 13.15(b). La PDN (red de 
desconexión) y la PUN (red de conexión) aquí no son redes duales. De hecho, la dualidad de las 
redes PDN y PUN no es una condición necesaria y aun cuando siempre se puede usar un dual de 
PDN (o PUN) por PUN (o PDN), las dos redes no son necesariamente duales. 


Resumen dei méiogo de síntesis 


1. La PDN no se puede sintetizar directamente si se expresa Y como una función de las 
variables no complementadas. Si aparecen variables complementadas en esta expresión, 
se requerirán inversores adicionales para generarlas. 


2. La PUN se puede sintetizar directamente al expresar Y como función de las variables 
complementadas y luego aplicar las variables no complementadas a las compuertas de los 
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transistores PMOS. Si aparecen variables no complementadas en la expresión, se necesi- 
tarán más inversores. 


3. La PDN se puede obtener de la PUN (y viceversa) si se utiliza la propiedad de dualidad. 


Determinación del tamaño de un transistor 


Una vez que se haya generado el circuito de compuerta CMOS, el único paso importante que resta 
en el diseño es determinar las relaciones W/L para todos los dispositivos. Esta selección suele 
hacerse de modo que la compuerta tenga capacidad de excitación de corriente en ambas direcciones, 
igual a la del inversor básico. El lector recordará de la sección inmediata anterior que para el diseño 
básico del inversor, denotamos (W/L),, = n y (WIL) = p, donde n suele ser de 1.5 a 2 y, para un 
diseño igualado, p = (11,/up)n. Así, deseamos seleccionar relaciones individuales W/L para todos los 
transistores en una compuerta lógica de modo que la PDN (red de conexión) pueda proporcionar 
una corriente de descarga al condensador por lo menos igual a la de un transistor NMOS con 
WIL = n, y la PUN debe tener capacidad para proporcionar una corriente de carga por lo menos 
igual a la de un transistor PMOS con W/L = p. Esto asegura un retardo de. compuerta de peor 
caso igual al del inversor básico.? 

En la descripción precedente, se debe insistir en la idea de “peor caso”. Esto significa que al 
determinar las dimensiones del dispositivo, debemos hallar las combinaciones de entrada que 
resultan en la más baja corriente de salida y luego seleccionar dimensiones que hagan que esta 
corriente sea igual a la del inversor básico. Antes de considerar ejemplos, necesitamos dirigir el 
tema de determinar la capacidad de excitación de corriente de un circuito formado por varios 
dispositivos MOS, En otras palabras, necesitamos hallar la relación W/L equivalente de una red de 
transistores MOS. Hacia ese fin, consideramos la conexión paralelo y serie de los MOSFET y 
hallamos las relaciones W/L equivalentes. 

La deducción de la relación W/L equivalente está basada en el hecho de que la resistencia de 
trabajo de un MOSFET es inversamente proporcional a W/L. Entonces, si varios MOSFET que 
tengan relaciones de (W/L), (W/L), ... se conectan en serie, la resistencia serie eauivalente obte- 
nida al sumar las resistencias de trabajo será ` 


Reerie = Fosi tros t:> 


— constante constante O o. 
(Wi) Wiik 


_ 1 1 
= constante | ¿pz * rg * | 


— Constante 
ea 


resultando en la siguiente expresión para (W/L).¿ para transistores conectados en serie: 


? Este enunciado supone que la capacitancia total efectiva C de la compuerta lógica es la misma que la del inversor. 
En la práctica, el valor de C será mayor para una compuerta, en especial a medida que aumenta la convergencia. 
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Y=A+B+C+D 


Fig. 13.16 Determinación correcta de dimensiones de un transistor para una compuerta NOR de cuatro 
entradas. Nótese que n y p denotan las razones (W/L) de Oy y Op, respectivamente, del inversor básico. 


1 
=l + E SS + e. 
(WIL) (WID) 


(WIL) = (13.27) 


Del mismo modo, podemos demostrar que la conexión paralelo de transistores con razones W/L de 
(WIL), (WiL), .. . resulta en una W/L equivalente de 


(WID) e = (WIL) + (WILD), +- >>, - (13.28) 


Como ejemplo, dos transistores MOS idénticos con relaciones W/L de 4 resultan en una W/L 
equivalente de 2 cuando se conectan en serie y de 8 cuando se conectan en paralelo. 

Como ejemplo de una correcta determinación de dimensiones, considere la NOR de cuatro 
entradas de la figura 13.16. Aquí, el peor caso (la corriente más baja) para la PDN se obtiene sólo 
cuando uno de los transistores NMOS está conduciendo. Por lo tanto, seleccionamos la relación 
WIL de cada transistor NMOS que sea igual a la del transistor NMOS del inversor básico, es decir, 
n. Para la PUN, sin embargo, la situación del peor caso (y de hecho el único caso) es cuando todas 
las entradas son bajas y los cuatro transistores PMOS en serie están conduciendo. Como la W/L 
equivalente será un cuarto de la de cada dispositivo PMOS, debemos seleccionar la relación W/L de 
cada transistor PMOS que sea cuatro veces la de O) del inversor básico, es decir, 4p. 

Como otro ejemplo, en la figura 13.17 mostramos la correcta determinación de dimensiones 
para una compuerta NAND de cuatro entradas. Lá comparación de las compuertas NAND y NOR 
de las figuras 13.16 y 13.17 indica que debido a que p es por lo general de dos a tres veces n, la 
compuerta NOR requerirá un área mucho mayor que la compuerta NAND. Por esta razón, 
las compuertas NAND se prefieren para construir funciones lógicas de combinación en CMOS. 
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Vpop 


Fig. 13.17 Determinación correcta 
de dimensiones de un transistor para 
una compuerta. NAND de cuatro en- 
tradas. Nótese que n y p denotan las 
razones (W/L) de Oy y Qp, respecti- 
vamente, del inversor básico. 


EJEMPLO 13.2 


Dé las razones W/L.de transistor para el circuito lógico que se muestra en la figura 13.18. Suponga 
que para el inversor básico n= 2 y p = 5 y que la longitud del canal es 2 ym. 


Consulte la figura 13.18 y considere primero la red PDN. Observamos que el peor caso ocurre 
cuando O ys conduce y ya sea Onc O Op conducen. Esto, es, en el peor caso, tenemos dos transistores 
en serie. Por lo tanto, seleccionamos cada uno de los transistores Ows, Ovc y Own que tenga el doble 
de ancho del dispositivo de canal n del inversor básico. Entonces, 

Ona: WIL =2n=4= 8/2 

Onc: WIL =2n=4= 8/2 

Ono: WIL = 2n = 4 = 8/2 


Para el transistor Ona, seleccionamos W/L que sea igual a la del dispositivo de canal n del inversor 
básico: 


Ona: W/L =n=2= 4/2 
A continuación, consideremos la red de conexión (PUN). Aquí vemos que, en el peor de los 


casos, tenemos tres transistores en serie: Opa, Qpc y Qrp. Por lo tanto, seleccionamos la relación W/L 
de cada uno de éstos para que sea tres veces la de O)» del inversor básico, es decir, 3p, y 


o. iit 
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Fig. 13.18 Circuito para el 
ejemplo 13.2. 


Ona (4/2) 


co 


Om: WIL = 3p = 15 = 30/2 
Onc: WIL = 3p = 15 = 30/2 
Qxo: WIL = 3p = 15 = 30/2 


Finalmente, la relación W/L para Opg debe seleccionarse de modo que la W/L equivalente de la 
conexión en serie de Ops y Opa sea igual a p. Se deduce que para Ops la relación debe ser 1.5p, 


Ops: WIL=1.5p=7.5= 15.2 


En la figura 13.18 se muestra el circuito con las dimensiones indicadas de transistor. 


Efectos de convergencia y divergencia en tiempo de propagación 


Cada entrada adicional a una compuerta CMOS requiere dos transistores adicionales, uno NMOS 
y otro PMOS. Esto está en contraste con otras formas de lógica MOS donde cada entrada adicional 
requiere sólo un transistor adicional. El transistor adicional en CMOS no sólo aumenta el área 
del chip sino que también aumenta la capacitancia eficaz total por compuerta y, a su vez, aumenta el 
tiempo de propagación. El método de determinación de dimensiones descrito antes compensa algo 
pero no todo el aumento en fp. Especificamente, al aumentar las dimensiones. del dispositivo, 
estamos en aptitud de preservar la capacidad de excitación de corriente pero la capacitancia C 
aumenta por el mayor número de entradas y el aumento en dimensiones del dispositivo. Entonces, 
tp aumentará con la convergencia, un hecho que impone un límite práctico en la convergencia de 
una compuerta NAND, por ejemplo a alrededor de 4. Si se requiere un número de entradas más 


1084 


1070 CIRCUITOS DIGITALES MOS 


alto, entonces debe adoptarse un diseño lógico “inteligente” para obtener la función de Bool deseada : 
con compuertas de no más de cuatro entradas. Esto suele significar un aumento en el número de `; 
etapas en cascada y por lo tanto un aumento en el tiempo de propagación, pero, dicho aumento en 
el tiempo de propagación puede ser menor que el aumento debido a la convergencia grande (véase el 
problema 13.36). 

Un aumento en la divergencia de compuerta se agrega directamente a su capacitancia de carga 
y, por lo tanto, aumenta su tiempo de propagación. 

En conclusión, aun cuando el CMOS tiene muchas ventajas, es afectado por una mayor 
complejidad de circuito cuando se aumentan la convergencia y divergencia, y los correspondien- 
-tes efectos de su complejidad en área de chip y tiempo de propagación. En las siguientes dos 
secciones estudiaremos algunas formas simplificadas de lógica CMOS que intenta resolver este 
problema de complejidad, aun cuando es a costa de perder parte de las ventajas del CMOS básico. 


== 
£ 


Ejercicios 


W Para una tecnología de proceso con L = 1.2 um, n = 1.5, p = 4.5, dé las dimensiones de todos los transistores 
en (a) NOR de cuatro entradas y (b) NAND de cuatro entradas. También dé las áreas relativas de las dos compuertas. 


Resp. (a) Dispositivos NMOS: W/L = 1.8/1.2, dispositivos PMOS: 21.6/1.2 
(b) Dispositivos NMOS: WIL = 7.2/1.2, dispositivos PMOS: 5.4/1.2; área NOR/área NAND = 1.86 


13.5 Para la compuerta NAND escalada del ejercicio precedente, ¿cuál es la relación entre la máxima y la mínima 
corriente disponible para (a) cargar una capacitancia de carga? (b) ¿para descargar una capacitancia de carga? 


“Resp. (a) 4; (b) 1 


13.4 CIRCUITOS LÓGICOS PSEUDO-NMOS 


Como se explicó en la sección precedente, a pesar de sus muchas y grandes ventajas, el CMOS es 
afectado por una mayor área y por capacitancias y tiempos de propagación que aumentan de 
manera correspondiente, a medida que las compuertas lógicas se hacen más complejas. Por esta 
razón, los diseñadores de circuitos lógicos integrados han estado a la búsqueda de formas de 
circuitos lógicos CMOS que se puedan usar para sumarse a los circuitos de tipo complementario 
estudiados en las dos secciones previas. Estas formas no están diseñadas para sustituir CMOS 
complementarios sino, más bien, para usarse en casos especiales para fines especiales. Examinare- 
- mos dos de estos estilos lógicos de CMOS en esta sección y en la siguiente. 


El inversor pseudo-NMOS 


En la figura 13.19 se ilustra una forma modificada del inversor CMOS. Aquí, sólo Qy está excitado 
por el voltaje de entrada mientras que la compuerta de Qp está a tierra, y Op actúa como carga activa 
para Qy. Incluso antes de examinar la operación de este circuito en detalle, una ventaja sobre el 
CMOS complementario es obvia de inmediato: cada entrada debe estar conectada a la compuerta 
de sólo un transistor o, alternativamente, sólo un transistor adicional (un NMOS) será necesario por 
cada entrada adicional de compuerta. Así, las desventajas en área y tiempo de propagación que 
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Fig. 13.19 Inversor 
lógico pseudo-NMOS. 


aparecen por una mayor convergencia en una compuerta CMOS complementaria se reducirán. Ésta 
es en realidad la motivación para explorar este circuito de inversor modificado. 

El circuito inversor de la figura 13.19 se asemeja a otras formas de circuito lógico NMOS que 
consta de un transistor excitador (Qy) y un transistor de carga (en este caso, Op); de aquí el nombre 
de pseudo-NMOS. Para fines de comparación, mencionaremos brevemente las dos formas anterio- 
res de lógica NMOS. La forma más antigua, conocida a mediados de la década de 1970, utilizó un 
MOSFET de enriquecimiento para el elemento de carga, en una topología cuyo inversor básico es 
idéntico al amplificador de carga de enriquecimiento de la sección 5.7.4. Los circuitos lógicos 
NMOS de carga de enriquecimiento adolecen de una alternancia lógica relativamente pequeña, 
pequeños márgenes de ruido y alta disipación de potencia estática. Por estas razones, esta tecnología 
de circuito lógico está en la actualidad prácticamente obsoleta; fue sustituida a fines de la década de 
1970 y principios de la de 1980 por circuitos NMOS de carga de agotamiento, en que se utilizo un. 
transistor NMOS de agotamiento con su compuerta conectada a su fuente como elemento de carga. 
La topología del inversor básico de carga de agotamiento es idéntica a la del amplificador de 
carga de agotamiento de la sección 5.7.4. 

Al principio se esperaba que el NMOS de agotamiento con Vos = 0 operaría como fuente de 
corriente constante y sería así un excelente elemento de carga.? Rápidamente se vio, sin embargo, 
que el efecto del cuerpo en el transistor de agotamiento ocasiona que su curva característica de 
i-u se desvie en forma considerable de la de una fuente de corriente constante. No obstante, los 
circuitos NMOS de carga de agotamiento contienen mejoras importantes sobre sus similares de 
carga de agotamiento, suficientes para justificar el paso extra de procesamiento requerido para 
fabricar los dispositivos de agotamiento (es decir, implantación de iones en el canal). Aun cuando 

el NMOS de carga de agotamiento ha sido de hecho sustituido por el CMOS, todavía se ven algunos 
- circuitos de carga de agotamiento en aplicaciones especiales. No estudiaremos aquí la lógica NMOS 
de carga de agotamiento (el lector interesado puede consultar la tercera edición de este libro). 

El inversor pseudo-NMOS cuyo estudio está por iniciar es similar al NMOS de carga de 
agotamiento pero con características mejores; también tiene la ventaja de ser directamente compa- 
tible con circuitos CMOS complementarios. 


3 Una carga de corriente constante proporciona una corriente de carga de condensador que no disminuye a medida que 
vo sube hacia Vpp, como es el caso con una carga resistiva. Entonces, el valor de fp, y obtenido con una carga de fuente de 
corriente es significativamente menor que el obtenido con una carga resistiva (véase el problema 13.38). Desde luego, una 
carga resistiva está simplemente fuera de duda debido a la muy grande área de silicio que ocuparía (equivalente a la de miles 
de transistores). ] 
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- Curvas características estáticas 


Las curvas características estáticas del inversor pseudo-NMOS se pueden deducir de una manera 
semejante a la utilizada para CMOS complementarios. Con ese fin, observamos que las corrientes 
de dren de Oy y Op están dadas por: 


low => ku(u,— Vo, para vo 20, (saturación) (13.29) 
ipn = kn [e -= Vvo 5 vo | para vo Su — V, (triodo) (13.30) 
ipp = 1 k (Voo — V}, para vo SV, (saturación) (13.31) 


1 ; 
=k, | Woo = Y V bo = vo) — y (Von — v| para vo2 V, (triodo) (13.32) 


donde hemos supuesto que Vn =—Vp= V, y empleado k, = k (WIL) y ko = KWIL), para simplificar 
; las cosas. 

Para obtener la curva característica de transferencia de voltaje (VTC) del inversor, superpone- 
mos la curva de carga representada por las ecuaciones (13.31) y (13. 32) sobre las curvas carac- 
terísticas de iņn-ups de Qy, que se pueden marcar como ipy-Uo y trazar para varios valores de Vgs = 
vy. Esta construcción gráfica se ilustra en la figura 13.20 donde, para conservar sencillo el diagrama, 
mostramos las curvas Qy sólo para los dos valores extremos de v, es decir, 0 y Vop. Siguen dos 

observaciones: l l 


1. La curva de carga representa una corriente de saturación mucho menor (ecuación 13.31) 
que está representada por la correspondiente curva para Qy, es decir, la de y,= Vpp. Éste es 
el resultado del hecho de que el inversor pseudo-NMOS suele diseñarse de modo que k, 
sea mayor que k, en un factor de 4 a 10. Como veremos en breve, este inversor es del tipo 
proporcionado y la razón r = k,/k, determina todos los puntos de inflexión de la VTC, es 
decir, Voz, Vu, Vin, etcétera, y asi determina los márgenes de ruido. La selección de un 
valor relativamente alto para r reduce Vo; y ensancha los márgenes de ruido. 


ipn» ipp u=Vop 


Fig. 13.20 Construcción gráfica 
para determinar la curva caracterís- 

tica de transferencia de voltaje del 
Le de carga inversor de la figura 13.19. 


l 
| 
| 
| 
| 
| 
| 
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2. Aun cuando tendemos a pensar que Qp actúa como fuente de corriente constante, en 
realidad éste opera en saturación en un pequeño intervalo de vo, es decir, Vo < V, Para el 
resto del intervalo de vo, Qp opera en la región del triodo. 


Considere primero los dos casos extremos de v,: cuando v; = 0, O y está en corte y Op está operando 
en la región del triodo, aunque con cero corriente y cero voltaje entre dren y fuente. Entonces, el 
punto de operación es el marcado como A en la figura 13.20, donde vo = Vox = Vop, la corriente 
estática es cero y la disipación de potencia estática es cero. Cuando v; = Vpp, el inversor operará en 
el punto marcado como E en la figura 13.20. Observe que, a diferencia del CMOS complementario, 
aquí Vo no es cero, lo que es una desventaja obvia. Otra desventaja es que la compuerta conduce 
corriente (Zar) en el estado de salida baja, y entonces habrá disipación de potencia estática (Pp = 
Isra x Vop). i 


Deducción de la VTC 


En la figura 13.21 se ilustra la curva característica de transferencia de voltaje (VTC) del inversor 
pseudo-NMOS. Como se indicó, tiene cuatro regiones distintas, marcadas I a IV, correspondientes 
a las diferentes combinaciones de modos posibles de operación de Qy y Qp. Las cuatro regio- 
nes, los correspondientes modos de operación de transistor y las condiciones que definen las 
regiones aparecen en lista en la tabla 13.1. Utilizaremos la información de esta tabla junto con 
las ecuaciones de dispositivos dadas en las ecuaciones (13.29) a la (13.32) a fin de deducir 


expresiones para los diversos segmentos de la VTC y en particular para los importantes parámetros 
que caracterizan la operación estática del inversor. 


Tabla 13.1 REGIONES DE OPERACIÓN DEL INVERSOR 
PSEUDO-NMOS 


Segmento 
Región de VTC Qu Qp Condición 
I AB Corte Triodo v< V, 
I BC Saturación Triodo <- va2u- Y, 
mM CD Triodo - Triodo V,SvoS uy - Y, 
IV DE Triodo  Saturación vosy, 


E Región I (segmento AB): 


Vo = Von == Vop > > (13.33) 
=Æ Región N (segmento BC): 
Al igualar ¡py de la ecuación (13.29) con ipp de la ecuación (13.32) y con sustituir k, = rkp, 
y con algunas manipulaciones, obtenemos 


Vo F V,+ (Von Vy =-r(u- Vy% - (13.34) 
El valor de V,, se puede obtener al derivar esta ecuación y sustituir quo =-1 y v= Vq, 
1 
Voo- Y, 
a e ai ÍA (13.35) 


Wr(r +1) 
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- Pendiente = +1 (vo = v) 


Región M 
i AAF 
(i 
i I 
(A) ] 
a Región IV -———————————>> 
i | 
| 
| 
| 
| 
| 
| 


- *Pendiente = -1 =——""= 


uv) 
3 4 5 


t 


Vin Von =VpD 


Fig. 13.21 Curva característica de transferencia de voltaje para el inversor pseudo-NMOS. Esta curva está 
trazada para Vpop = 5 V, Vn = -Vp = 1 Vyr=9. 


El voltaje de umbral V, es, por definición, el valor de y, para el cual vo = v; 
Voo- V, 


Wr +1 


Finalmente, el extremo del segmento de la región II (punto C) se puede hallar al sustituir . 
vo = v; — V, en la ecuación (13.34), la condición para que Qy salga de saturación y entre 
en la región del triodo. 7 


Vu= V,+ ' (13.36) 
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a Región I (segmento CD) 


Éste es un segmento corto que no es de gran interés. El punto D está caracterizado por 
Vos < v. 


u Región IV (segmento DE) 


Al igualar ¡py de la ecuación (13.30) con ipp de la ecuación (13. W y sustituir pa = rk, 
resulta en 


` 1 . 
vo=(u-V)- (YY -7 Voo- YY (13.37) 
El valor de V,y se puede determinar al derivar esta ecuación y hacer duy/du, =—1, 


2 
Vi = V,+ — (Voo - V,) (13.38) 
vV3r 


El valor de Voz se puede hallar al sustituir v; = Vpo en la ecuación (13.37), 


or = (Voo — JE = ' 1 3 (13.39) 


La corriente estática conducida por el inversor en el estado de salida baja se encuentra de la ecuación 
(13.31) como 


ll Uss A i (13.40) 


Finalmente, podemos usar las ecuaciones (13.35) y (13.39) para determinar NM, y las ecuaciones 
(13,33) y (13.38) para determinar NM, 


NM, = V,- (Voo — ə: a ai] (13.41) 
| ” W+) 


Ma = (Voo — (1-2) i (13.42) 
Nr 


Como observación final, observamos que como Vpp y V, están determinados por la tecnología del 
proceso, el único parámetro de diseño para controlar los valores de Vo, y los márgenes de ruido es 
la razón r. 


Operación dinámica 
El análisis de la respuesta transitoria del inversor para determinar tp, con el inversor cargado por 


una capacitancia C es idéntico al del inversor CMOS complementario. La capacitancia estará 
cargada por la corriente ipp; podemos determinar un estimado para tp,y usando el valor promedio 
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de ipp sobre el intervalo de vo = 0 a vo = Vpp/2. El resultado es la siguiente expresión aproximada 
(donde hemos supuesto V, = 0.2V pp): y 


1.7C 


ÍPLH DA 
k VoD 


(13.43) A 


El caso para la descarga del condensador es un poco diferente porque la corriente ¡pp tiene que 
. restarse de ¡py para determinar la corriente de descarga. El resultado es la expresión aproximada 


a | (13.44) ` 


try = 
t, ( E 246) Yoo 
r 
que para un valor grande de r se reduce a 
_17C 
tpu E E Von (13.45) 


Aun cuando estas fórmulas son idénticas a las del inversor complementario CMOS, el inversor 
pseudo-NMOS tiene un problema especial: como k, es r veces menor que kn, tpu será r veces más 
grande que fps. . Entonces el circuito exhibe una operación asimétrica de retardo. Recordemos, sin 
embargo, que una ventaja de pseudo-NMOS es que para compuertas con convergencia grande, se 
requieren menos transistores y entonces C puede ser más pequeña que en la correspondiente 
compuerta complementaria de CMOS. 


Diseño 


En el diseño interviene la selección de la razón r y la (W/L) para uno de los transistores. El valor 
de (W/L) para el otro dispositivo puede entonces obtenerse si se usa r. Los parámetros de diseño de 
interés son Vo, NM., NM, Ison Pp, trin Y ten. Las consideraciones importantes son como sigue: 


1. La razón r determina todos los puntos de inflexión de la curva característica de transfe- 
rencia de voltaje (VTC); cuanto más grande sea el valor de r, menor es Vo, (ecuación 
13.39) y más anchos son los márgenes de ruido (ecuaciones 13.41 y 13.42), pero una r 
más grande aumenta la asimetría de la respuesta dinámica y, para una (W/L), dada, 
hace más grande la compuerta. Entonces, seleccionar un valor para r representa un término 
medio entre márgenes de ruido por un lado y área de silicio y tp por el otro. Por lo general, 
r se selecciona entre 4 y 10. 


2. Una vez determinada r, se puede seleccionar un valor para (W/L), o (WIL), y determinar 
la otra. Aquí, seleccionaríamos una pequeña (W/L),, para conservar pequeña el área de 
compuerta y así obtener un valor pequeño para C. Del mismo modo, una (W/L), pequeña 
conserva bajas Zay Pp. Por otra parte, desearíamos seleccionar razones (W/L) más grandes 
para obtener baja tp y por lo tanto rápida respuesta. Para aplicaciones usuales (de alta 
velocidad), (W/L), se selecciona de modo que Zsa se encuentre entre 50 y 100 A, que para 
. Vop = 5 V resulta en Pp entre 0.25-y 0.5 mW. 
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Vop 


Fig. 13.22 Compuertas NOR y NAND del tipo pseudo-NMOS. 


Circuitos de compuerta 


Excepto por el dispositivo de carga, el circuito de compuerta pseudo-NMOS es idéntico a la red de 
desconexión (PDN) de la compuerta de CMOS complementario. En la figura 13.22 se ilustran 
compuertas de cuatro entradas pseudo-NMOS NOR y NAND. Nótese que cada una requiere cinco 
transistores en comparación con los ocho que se utilizan en CMOS complementarios. En compuer- 
tas PSEudo-NMOS, las compuertas NOR se prefieren sobre las NAND puesto que estas últimas no 


utilizan transistores en serie y, por lo tanto, se pueden diseñar con dispositivos NMOS de mínimas 
dimensiones. 


Observaciones concluyentes 


El pseudo-NMOS es particularmente apropiado para aplicaciones en donde la salida permanece 
alta la mayor parte del tiempo. En estas aplicaciones, la disipación de potencia estática puede ser 
razonablemente baja (ya que la compuerta disipa potencia estática sólo en estado de salida baja). 
Además, las transiciones de salida que importan serían presumiblemente de alto a bajo cuando el 
tiempo de propagación se puede hacer tan corto como sea posible. Una aplicación de este tipo en 
particular se puede hallar en el diseño de decodificadores de dirección para chips de memoria 
(sección 13.11) y en memorias sólo de lectura (sección 13.12). 


EJEMPLO 13.3 


Considere un inversor pseudo-NMOS fabricado en la tecnología CMOS especificada en el ejemplo 
13.1, Para el cual 1,Cox = 50 pA/V?, Cox = 20 AIV’, Vn =—Vp = 1 V y Vop=S V. Sea la razón 
WIL de Qy (4 ¡m/2- um) y r = 9. Encuentre: 
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(a) Von, Yor, Vis Vim, Vis, NMa y NM, 
(b) (WIL) l 


(c) Ioar y P D 
(d) trr, teni Y tp, Suponiendo una capacitancia total a la salida del inversor de 70 fF. 


SOLUCIÓN ' 


(a) Von=Voo=5V 


Vo, se determina de la ecuación (13.39) como 


Va == = l 1 -4] =0.23 V 


Vı, se determina de la ecuación (13.35) como 


v,=1+ 271 =142 V 


V9(9 + 1) 


V, se determina de la ecuación (13.38) como 


Viy=1+ x(5-1)=2.54 V 


13 x9 


Vi se determina de la ecuación (13.36) como 
5-1 
YO + 1 


Los márgenes de ruido se pueden determinar ahora como 


Vy=1+ =2.26 V 


NMy = Von — Vin = 5 — 2.54 = 2.46 V 
NM, = Vu — Vor = 1.42 - 0.23 = 1.19 V 
Observe que los márgenes de ruido no son iguales y que NM, es más bien bajo. 
(b) La razón (W/L) de Qp se puede hallar de 


UC WiL) _ 


CID > 


: 4 
50x5 _ 
20WID), 


Entonces, (W/L), = a y sería razonable (pero por supuesto no necesario) seleccionar * 


9 


W,= 2 ¡um en cuyo caso L, = 3.6 ym. 


Ejercicios 
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(c) La corriente de cd en el estado de salida baja se puede determinar de la ecuación (13.40), 
-1 5 2 
Lay 20x 361) = 88.9 ¡A 


La disipación de potencia estática se puede hallar ahora de 
Po = IstaWV pp 
= 88.9 x 5 = 0.44 mW 
(d) Eltiempo de propagación de bajo a alto se puede hallar de la ecuación (13.43), 
17x70x10 


A A ns 
20x10%x7 x5 ' 


El tiempo de propagación de alto a bajo se puede hallar de la ecuación (13.45), 


_ 17x70x10" 


ÍPHL = 0.24 ns 


50x10*x$x5 


Ahora, el tiempo de propagación se puede determinar como 


p=} 014 +0.24)=1.19ns 


Aun cuando el tiempo de propagación es considerablemente mayor que el del 
inversor CMOS complementario del ejemplo 13.1, ésta no es una comparación del todo 
justa: recordemos que la ventaja del pseudo-NMOS se presenta en compuertas con 
convergencia grande, no en un solo inversor. 


D13.6 Mientras que se conserva r sin cambio, haga un nuevo diseño del circuito inversor del ejemplo 13.3 para 
reducir su disipación de potencia estática a la mitad del valor encontrado. Encuentre las razones (W/L) para el nuevo 


diseño. También encuentre tp,y, tpu Y tp, Suponiendo que C permanece sin cambio. ¿Cambiarían los márgenes de 
ruido? . 


Resp. (W/L), = 1: (WIL) = 0.278; 4.23 ns; 0.43 ns; 2.38 ns; no 


[Vota: Una posible selección de dimensiones sería Ln E] 2m 
Lj, 2u4m"|L), 729m 
D13.7 Vuelva a diseñar el inversor del ejemplo 13.3 usando r = 4. Encuentre Vo, y los márgenes de ruido. Si 


(VID), = a encuentre E > Iuan Po, tp tpuL Y tp- Suponga que C = 70 fF. 
P 


Resp. Vo, = 0.54 V; NM, = 1.35 V; NM, = 1.69 V; z = z (entonces una posible selección sería L, = 2 ¡um y 


W, =2.5 pum); Ism = 0.2 mA; Pp= 1 mW; tp,y = 0.95 ns; no = 0.24 ns; tp = 0.6 ns 
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13.5 CIRCUITOS LÓGICOS DE TRANSISTOR DE PASO 


Un método conceptualmente sencillo para poner en práctica funciones lógicas utiliza combinacio- 
nes en serie y paralelo de interruptores que son controlados por variables lógicas de entrada para 
conectar los nodos de entrada y salida (véase la figura 13.23). Cada uno de los interruptores se puede 
poner en práctica ya sea por un solo transistor NMOS (figura 13.24a) o por un par de transistores 
MOS complementarios conectados en la configuración de transmisión CMOS y compuerta (figura 
13.24b) que se estudia en la sección 5.9. El resultado es una forma sencilla de circuito lógico que 
está particularmente adaptada para algunas funciones lógicas especiales y se utiliza con frecuencia 
en coordinación con circuitos lógicos CMOS complementarios para obtener con eficiencia estas 
funciones. ma j 

Debido a que esta forma de circuito lógico utiliza transistores MOS en la trayectoria en serie 
de entrada a salida, para pasar o bloquear transmisión de señales, se conoce como circuito lógico de 
transistor de paso (PTL). Como antes dijimos, con frecuencia se utilizan compuertas de transmisión 
para construir interruptores, dando a esta forma de circuito lógico el nombre alternativo de circuito 
lógico de transmisión de compuerta. Ambos términos se utilizan indistintamente cualquiera que sea . 
la construcción real de los interruptores. 

Aun cuando son conceptualmente sencillos, los circuitos lógicos de transistor de paso tienen 
que diseñarse con cuidado. En lo que sigue, estudiaremos los principios básicos de diseño de 
circuitos PTL y presentaremos ejemplos de su aplicación. 


Un requisito esencial de diseño 


Un requisito esencial -én el diseño de circuitos PTL es asegurar que todo nodo de circuito tenga en 
todo momento una trayectoria de baja resistencia a Vpp o a tierra. Pará evaluar este punto, 
consideremos la situación descrita en la figura 13.25(a): se utilizan un interruptor S, (por lo general 
parte de una red PTL más grande, que aquí no se muestra) para formar una función AND de su 
variable controladora B y la variable A que se encuentra a la salida de un inversor CMOS. La salida 
Y del circuito PTL se muestra conectada a la entrada de otro inversor. Obviamente, si B es alta, Sı 
se cierra y entonces Y = A. El nodo Y estará entonces conectado ya sea a Vpp (si A es alta) a través 
de Q, o a tierra (si A es baja) a través de Q,. Surge la pregunta de qué pasa cuando B se hace baja 
y S, se abre. El nodo Y se hace ahora un nodo de alta impedancia. Si inicialmente vy era cero, así 
permanecerá, pero, si inicialmente vy era alto en Vpp, este voltaje será mantenido por la carga en la 
capacitancia parásita C pero sólo un tiempo: las inevitables corrientes de fuga descargarán C 


i B 
s a EA 
pon A PE y Cc 
MR ES E 
(a) l (b) 
Fig. 43.23 Compuertas lógicas conceptuales de transistor de paso: (a) dos interruptores, controlados por 
las variables B y C de entrada, están conectados en serie en la trayectoria entre el nodo de entrada al que se . 


aplica una variable A de entrada, y el nodo de salida (con una carga implicada a tierra) realiza la función Y = 
. ABC. (b) Cuando se conectan dos interruptores en paralelo, la función realizada es Y = A(B + C). 
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oa 


Fig. 13.24 Dos posibles cons- 
trucciones de un interruptor con- 
trolado por voltaje para conectar 


c 
| | los nodos A y Y: (a) transistor 
A Y . NMOS individual y (b) compuer- 


ta de transmisión CMOS. 


O 
a10—A 


lentamente y vy se reducirá de modo correspondiente. En cualquier caso, el circuito ya no puede 
ser considerado un circuito lógico estático. 

El problema se puede resolver fácilmente si se establece para el nodo Y una trayectoria de baja 
resistencia que sea activada cuando B sea baja, como se muestra en la figura 13.25(b). Aquí otro 
interruptor, Sz, controlado por B se conecta entre Y y tierra. Cuando B sea bajo, S, se cierra y establece 
una trayectoria de baja resistencia entre Y y tierra. 


Operación con transistores NMOS como interruptores 


La conexión de interruptores en un circuito PTL (circuito lógico de transistor de paso) con 
transistores NMOS individuales resulta en un circuito sencillo con pequeña área y pequeñas capaci- 
tancias de nodo. Estas ventajas, sin embargo, se obtienen a expensas de serias desventajas en curvas 
características estáticas y en operación dinámica de los circuitos resultantes. Las curvas caracterís- 
ticas menos que ideales de un transistor NMOS aislado como interruptor en esta aplicación digital 
son esencialmente semejantes a las que se encuentran cuando se opera como interruptor analógico 


0 B Q4 

E 

o =P 0; 
— 


(a) i (b) 


Fig. 43.25 Un requisito básico de diseño de circuitos lógicos de transistor de paso (PTL) es que todo nodo 
debe tener invariablemente una trayectoria de baja resistencia ya sea a tierra o a Vpp. Esta trayectoria no 
existe en (a) cuando B es baja y S, está abierto. Existe en (b) a través del interruptor S2. 
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ve = Vop 
Y lp 
—>— 
Vop — Y = Vop 0 vo 
el 
0 t O tr t 


Fig. 13.26 Operación del transistor NMOS como interruptor en la construcción de circuitos PTL. Este 
análisis es para el caso con el interruptor cerrado (vc es alto) y la entrada se hace alta (v; = Vpp). 


(sección 5.9). Para ilustrar esto, considere el circuito que se muestra en la figura 13.26, donde se 
utiliza un transistor NMOS Q, para poner en práctica un interruptor que conecte un nodo de entrada 
con voltaje ù; y un nodo de salida. La capacitancia total entre el nodo de salida y tierra está 
representada por el condensador C. El interruptor se muestra en estado cerrado con la señal de 
control aplicada a su compuerta siendo alta en Vpp. Deseamos analizar la operación del circuito a 
medida que el voltaje de entrada v, pasa a alto a Vpp en el tiempo t= 0. Suponemos que inicialmente 
el voltaje de salida vo es cero y el condensador C.está descargado por completo. 

Cuando +, pasa a alto, el transistor opera en el modo de saturación y entrega una corriente ip 
para cargar el condensador, l . 


lo => k (Voo- vo- V} (13.46) 


donde k, = k (WIL), y V, está determinado por el efecto del cuerpo porque la corriente está a un 
voltaje vo en relación con la mano, y (véase la ecuación 5.30), 


V, = Vo + A dvo+ 24, - V2) (13.47) 


Entonces, inicialmente (a 1 = 0), V, = V, y la corriente ip es relativamente grande. Sin embargo, a 
medida que C se carga y vo aumenta, V, aumenta (ecuación (13.47) e ip disminuye. Este último 
efecto se debe al aumento en vo y en V,. Se deduce que el proceso de cargar el condensador será 
relativamente lento. Lo que es más serio, observe de la ecuación (13.46) que ¡p se reduce a cero 
cuando vo llega a (Vpp — V,). Entonces el alto voltaje de salida (Voy) no será igual a Vpp sino que, 
más bien, será menor en Y, y, para empeorar las cosas, el valor de V, puede ser de hasta 1.5 a 2 veces 
el de Vo. 

Además de reducir la inmunidad de la compuerta al ruido, el bajo valor de Voy (que por lo 
general se conoce como “1 malo”) tiene otro efecto perjudicial: considere el caso cuando el nodo 
de salida se conecta a la entrada de un inversor CMOS complementario (como fue el caso en la 
figura 13.25). El bajo valor de Voy puede hacer que conduzca el transistor Op del inversor de carga. 
Entonces, el inversor tendrá una corriente estática finita y disipación de potencia estática. 

El tiempo de propagación fp, de la compuerta PTL de la figura 13.26 se puede determinar 
como el tiempo para que Vo llegue a Vop/2. Esto se puede hacer usando técnicas semejantes a las . 
empleadas en las secciones previas y en breve lo ilustraremos en un ejemplo. 

En la figura 13.27 se ilustra el circuito de interruptor NMOS cuando v; se reduce a 0 V. 
Suponemos que inicialmente vo = Vpp. Entonces, a t = 0+, el transistor conduce y opera en la región 
de saturación, 
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Uc = Vop 
i V 
as a Vo ol 
U; == 0 Q Vpop 
C Vpop 
Co x 
0 t O tru ol 


Fig. 13.27 Operación del interruptor NMOS cuando la entrada se hace baja (v; = 0 V). Nótese que el dren 
de un transistor NMOS es siempre más alto en voltaje que la fuente; de modo correspondiente, los terminales 
del dren y de la fuente intercambian papeles en comparación con el circuito de la figura 13.26. 


; 1 
b=5 ka (Vbo - YY (13.48) 


donde observamos que como la fuente está ahora a O V (nótese que el dren y la fuente han intercambiado 
papeles), no habrá efecto del cuerpo y V, permanece constante a V,y. A medida que C se descarga, vo se 
reduce y el transistor entra en la región del triodo a vo = Vpp — V,. Sin embargo, la descarga del 
condensador continúa hasta que C se haya descargado por completo y vo = 0. Entonces, el transistor 
NMOS produce Vo, = 0, o un “0 bueno”. De nueva cuenta, el tiempo de propagación fp, se puede 
determinar con las técnicas acostumbradas, como se ilustra en el siguiente ejemplo. 


EJEMPLO 13.4 


Considere el interruptor de transistor NMOS, de los circuitos de las figuras 13.26 y 13.27, que se 
va a fabricar en una tecnología para la cual pCa = 50 pA/V?, ¿Cox = 20 pA/V?, [Vo] = 1 V, y= 
0.5 V”, 2¢ġ;= 0.6 V y Voo = 5 V. Supongamos que el transistor es de la dimensión mínima para esta 
tecnología, es decir, 4 um/2 um, y suponga que la capacitancia total entre el nodo de salida y tierra 
es C = 50 fF. 


(a) Para el caso con y, alto (figura 13.26), encuentre Voy. 


(b) Si la salida alimenta un inversor CMOS del que (W/L), = 2.S(W/L), = 10 um/2 um, 
encuentre la corriente estática del inversor y su disipación de potencia cuando su entrada 
está al valor hallado en (a). También encuentre el voltaje de salida del inversor. 


(c) Encuentre tp; 
(d) Para el caso con v; que pase a bajo (figura 13.27), halle tp. 


(e) Encuentre fp. 


SOLUCIÓN 


(a) Consulte la figura 13.26. Voy es el valor de vo al cual Q deja de conducir, 
Voo — Von- V,=0 
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entonces, 
Von = Voo — V, 


donde V, es el valor del voltaje de umbral a una polarización inversa entre fuente y cuerpo 
igual a Voy. Con la ecuación (13.47), 


y, = Vo + A Von + 26, — V2) 
` = Vo + AW- V,+ 20, — 24) 


Sustituyendo V, = 1, y= 0.5, Voo = 5 y 2ġ;= 0.6, obtenemos una ecuación cuadrática en 
V, cuya solución produce 


v,=16V 
Entonces, 
Voy = 3.4 V 


Nótese que esto representa una pérdida considerable en amplitud de la señal. 


(b) El inversor de carga tendrá una señal de entrada de 3.4 V. Por lo tanto, su Qp conducirá 
una corriente de 


lor =3x20x 2 (5-3.4-1P=18 pA 


Por lo tanto, la disipación de potencia estática del inversor será 
Pp = Vopipr = 5 x 18 = 90 uW 


El voltaje de salida del inversor se puede hallar si se observa que Qy estará operando en 
la región del triodo. Al igualar su corriente con la de O» (es decir, 18 A) hace posible que 
determinemos el voltaje de salida que es de 0.08 V. 


(c) Para determinar fp,, necesitamos encontrar la corriente ip en t = 0 (donde vo = 0, Y,= 
Vo= 1 V) y en t= tpzy (donde vo = 2.5 V, V, a determinar), como sigue: 


io(0) =} x 50x5x(S-1)'=800 pA 


Vía vo= 2.5 V} = 1 + 0.5(V2.5 + 0.6 — V0.6) = 1.49 V 


1 
2 


Du i x50 5 (5-2.5 = 1.49) =50 yA 


Ahora podemos calcular el promedio de corriente de descarga como 


lola = E2 = 425 pA 
y (py Se puede hallar como 
-_C(Voo/2) 
try 7 ar 
_ 50x10x25 _ 
= -p5 xio = 0.29 ns 
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(d) Consulte el circuito de la figura 13.27. Observe que aquí V, permanece constante a Vo = 
1 V. La corriente de dren a:=0 es 


i0) =3x50x5 (5 - 1} = 800 pA 
A t = true, Q estará operando en la región del triodo y 
are 4 1 à 
inltpaL) =50x 2 (S- 1) x 2.5 73 x 2.5 


= 690 yA. 


Entonces el promedio de corriente de descarga está dado por 
sib la = $ (800 + 690) = 740 pA 


y tpp, Se puede determinar como 


_S0x10x25_ 
PO? 0.17 ns 


(€) tp => Gran + tom) = 5 (0.29 + 0.17) = 0.23 ns 


- El ejemplo precedente ilustra claramente el problema de la pérdida de nivel de señal y su 
perjudicial efecto en la operación del inversor CMOS siguiente. Se han perfeccionado algunas 
ingeniosas técnicas para restablecer el nivel de salida a Vpp. Estudiaremos brevemente dos de estas 
técnicas, una de ellas basada en un circuito y la otra en tecnología de procesos. 

El método basado en un circuito se ilustra en la figura 13.28. Aquí, O, es un transistor de 
paso controlado por la entrada B. El nodo de salida de la red PTL (circuito lógico.de transistor de paso) 
está conectado a la entrada de un inversor complementario formado por Oy y Op. Un transistor PMOS 
Qr cuya compuerta está controlada por el voltaje de salida del inversor, vo se ha agregado al circuito. 
Observe que en caso de que la salida de la compuerta PTL, Voi, sea baja, a tierra, vo, será alta, a Vpp, y 
Ox no conducirá. Por otra parte, si Vo, es alto pero no del todo igual a Vpp, la salida del inversor será 
baja (como debe ser) y Oz conduce y alimenta una corriente para cargar C hasta Vpp. Este proceso cesa 


Vpop ROF 


Vop Fig. 13.28 Uso del tran- 
sistor Op, conectado en el 
Qp lazo de retroalimentación al- 


rededor del inversor CMOS, 
para restablecer el nivel Voy 
On producido por Q; a Vpp. 
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cuando Up = Vpn, es decir, cuando el voltaje de salida se haya restablecido a su nivel correcto. La función 

* de “restablecimiento de nivel” efectuada por Oz se utiliza con frecuencia en el diseño de circuitos 
digitales MOS. Debe observarse que, aun cuando la descripción de operación sea relativamente 
sencilla, la adición de Oz cierra un lado de “retroalimentación positiva” alrededor del inversor CMOS 
y entonces la operación está más involucrada de lo que parece, en especial durante transitorios. 
La selección de una razón (W/L) para Oz es también un proceso un poco complicado, aunque normal- 
mente se selecciona de modo que k, << k, (por ejemplo un tercio o un quinto de su magnitud). 
Intuitivamente, esto es interesante, porque implica que Oz no juegue un papel importante en la operación 
de un circuito, aparte de restablecer el nivel de Voy a Vpp, como se explicó [vease la obra de Rabaey 
(1996)]. Se dice que el transistor Oz es un transistor PMOS “débil”. 

La otra técnica para corregir la pérdida de nivel de señal de salida alta Vos) es una solución 
basada en tecnología. Específicamente, recuerde que la pérdida en el valor de Voy es igual a Vn. Se 
deduce que podemos reducir la pérdida mediante el uso de un menor valor de V,, para los 
interruptores NMOS, y podemos eliminar la pérdida por completo si utilizamos dispositivos para 
los cuales V, = 0. Estos dispositivos de umbral cero se pueden fabricar usando implantación de 
iones para controlar el valor de V, y se conocen como “dispositivos naturales”. 


Uso de compuertas de transmisión CMOS como interruptores 


Se obtiene una operación estática y dinámica mucho mejor cuando los interruptores se constru- 
yen con compuertas de transmisión CMOS. Esto debe haberse esperado de nuestro previo encuentro 
con la compuerta de transmisión de la sección 5.9. Recuerde que encontramos que esta compuerta 
es un excelente interruptor analógico, que produce circulación bidireccional de corriente y exhibe. 
una resistencia de operación que es casi constante para una amplia escala de voltajes de entrada. 
Estas mismas características, en esencia, hacen que la compuerta de transmisión sea un excelente 
diseño para los interruptores que se emplean en circuitos lógicos de transistor de paso (PTL). 

En la figura 13.29(a) se ilustra el interruptor de compuerta de transmisión en la posición “on” 
(conducir) con la entrada, v, elevándose a Vpp a t = 0. Si se supone, como antes, que inicialmente 
el voltaje de salida es cero, vemos que Oy estará operando en saturación y proporcionando una 
corriente de carga de 


. 1 
ion => ka (Von ~ Vo — Vin) (13.49) 
donde, como en el caso del interruptor NMOS individual, V,, está determinado por el efecto del cuerpo, 
Vi = Vo + Kvot 2 — N2O) l (13.50) 


El transistor Oyconducirá una corriente decreciente que se reduce a cero a Vo = Vpp — Vm. Observe, 
sin embargo, que Qp opera con Vs = Vop y está inicialmente en saturación, 


1 
pe = 7 4p Yop ~= Vl)? (13.51) 


donde, como el sustrato de Qp está conectado a Vpp, |V | permanece constante al valor Vo, que se 
supone es el mismo valor que para el dispositivo de canal n. La corriente total de carga del 
condensador es la suma de ipy € ipp. Ahora, Op entrará a la región del triodo en vo = |V pl, - 
pero continuará conduciendo hasta que C se haya cargado por completo y vo = Voy = Vpop. Por lo 
tanto, el dispositivo de canal p proveerá a la compuerta con un “1 bueno”. El valor de fp, y se puede 
calcular con técnicas usuales, donde esperamos que para el mismo valor de C, tp, será menor que 
en el caso del interruptor NMOS individual como resultado de la corriente adicional disponible del 
dispositivo PMOS. Nótese, sin embargo, que agregar el transistor PMOS aumenta el valor de C. 
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ve = Vop 


Vpop 


Voo 
0 t 
t 
©) 
Fig. 13.29 Operación de la compuerta de transmisión como interruptor en circuitos PTL: (a) v; es alto; 
(b) v es bajo. 


Cuando v; pasa a bajo, como se muestra en la figura 13.29(b), Oy y Op intercambian papeles. 


Un análisis del circuito de la figura 13.29(b) indicará que Qp dejará de conducir cuando vo caiga a 
|Vpl donde |V,,] está dado por 


Vol = Vo + AV Vo vo +24, - VG) . (13.52) 


El transistor Qy, sin embargo, continúa conduciendo hasta que C se encuentre descargado por 
completo y vo = Vo, = 0 V, un “0 bueno”. 


Concluimos que las compuertas de transmisión producen un funcionamiento mucho mejor, 


` tanto estático como dinámico, de lo que es posible con interruptores NMOS individuales. El precio 
que se paga es mayor complejidad de circuito, más área y más capacitancia. 


Ejercicio 


13.8 La compuerta de transmisión de las figuras 13.29(a) y 13.29(b) está fabricada en una tecnología de proceso 
CMOS para la que k, = 50 A/V”, k,=20 pA/V”, Van =|Vp), Vo= 1 V, y=0.5 V"?, 24,=0.6 V y Vop= 5 V. Sean Oy 
y Qr del tamaño mínimo posible con esta tecnología de proceso, (W/L), = ( WIL,) = 4 ym/2 um. La capacitancia total 
en el nodo de salida es 70 fF. Utilice cuantos resultados del ejemplo 13.4 necesite. 
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(a) Para la situación de la figura 13.29(a), encuentre ¿pM0), inp(0), inmítpLm), inpltpLi) Y tPLH- 


(b) Para la situación descrita en la figura 13.29(b), encuentre ¿pmM0), ippr(0), iomtpuL), iprltpuL) Y temr ¿A qué 
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valor de vo no conducirá Qp? 


(c) Encuentre tp. 


Resp. (a) 800 yA, 320 A, 50 pA, 275 uA, 0.24 ns; (b) 800 uA, 320 yA, 688 A, 20 uA, 0.19 ns, 1.6 V; (c) 0.22 ns 


ms Y UE EA ASIR, 


ESO ADA dl TELE IT E SO E RA A A A 


Ejemplos de circuitos lógicos de transistor de paso 


Concluimos esta sección mostrando ejemplos de circuitos lógicos PTL. En la figura 13.30 se ilustra 
la construcción de un circuito lógico de transistor de paso (PTL) de un multiplexor (combinador): 
con base en el valor lógico de C, ya sea A o B se conectan a la salida Y. El circuito realiza la función 


_ de Bool 


Y=CA i 


Nuestro segundo ejemplo es una eficiente realización de la función OR exclusiva (XOR). El circuito, 
que se muestra en la figura 13.31, utiliza cuatro transistores en las compuertas de transmisión y 
otros cuatro para los dos inversores necesarios para generar los complementos A y B, para un total 
de ocho transistores. Esto debe compararse con los 12 transistores necesarios en la realización con 
CMOS complementario. 

Nuestro ejemplo final de PTL es el circuito que se ilustra en la figura 13.32. Utiliza interruptores 
NMOS con umbral bajo o cero. Observe que las variables de entrada y sus complementos se utilizan 
y que el circuito genera la función de Bool y su complemento. Por lo tanto, esta forma de circuito 
se conoce como circuito lógico de transistor de paso complementario (CPL). El circuito consta 
de dos redes idénticas de transistores de paso con las correspondientes compuertas de transistores 
controladas por la misma señal (B y B). Las entradas al PTL, sin embargo, están complementadas: 


Í 


Ls Fig. 13,30 Construcción de un multiplexor 
Y = CA + CB de dos a uno con circuito lógico de transis- 
tor de paso. 


Ki 
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Fig. 13.31 Construcción de la fun- 
ción exclusiva OR con circuito lógico 
_ de transistor de paso. 


Y =AB=AB 


A y B para la primera red, y Ay B para la segunda. El circuito mostrado realiza las funciones AND 
y NAND. 


y] 
i 


PARAE NT 


Ejercicio 


13.9 Considere el circuito de la figura 13.32 con las señales de entrada cambiadas como sigue. Para cada caso, . 
encuentre Y y Y. 


(a) Las señales en los terminales 5 y 6 intercambiadas (B aplicada a 5 y B aplicada a 6). Todo el resto son las 
mismas. 


(b) Las señales en los terminales 5 o 6 intercambiadas como en (a), y las señales en 2 y 4 cambiadas a A y A, 
respectivamente. Todo el resto permanece igual. 


? Resp. (a) Y=A +B, Y=A B= A+B, es decir, OR-NOR; (b) Y = AB + AB, Y = A B + AB, es decir, XOR-XNOR 


Fig. 13.32 Ejemplo de una compuerta 
lógica de transistor de paso que utiliza 
las variables de entrada y sus comple- 
mentos. Este tipo de circuito se conoce, 
por lo tanto, como circuito lógico com- 
plementario de transistor de paso (CPL). 
Nótese que se generan tanto la función 
de salida como su complementaria. 
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Una observación final 


Aun cuando el uso de dispositivos de umbral cero resuelve el problema de la pérdida de niveles 
de señal cuando se utilizan interruptores NMOS, los circuitos, resultantes pueden ser mucho 
más sensibles al ruido y otros efectos, tales como corrientes de fuga que resultan de una conducción 
por debajo del umbral. 


13.6 CIRCUITOS LÓGICOS DINÁMICOS 


Los circuitos lógicos que hemos estudiado hasta aquí son del tipo estático. En un circuito lógico 
estático, todo nodo tiene en cualquier momento una trayectoria de baja resistencia para Vpp o tierra. 
Por la misma razón, el voltaje de cada nodo está bien definido en todo momento y ningún nodo se 
deja flotando. Los circuitos estáticos no necesitan relojes (es decir, señales periódicas de sincronía) 
para su operación, aun cuando puede haber relojes presentes para otros propósitos. En contraste, 
los circuitos lógicos dinámicos que estamos por analizar se apoyan en el almacenamiento de voltajes 
de señal en capacitancias parásitas en ciertos nodos de circuito. Como la carga se fuga con el tiempo, 
los circuitos necesitan ser refrescados periódicamente, y por lo tanto la presencia de un reloj con 
cierta frecuencia mínima especificada es esencial. 

Para poner en perspectiva las técnicas de circuitos lógicos dinámicos, hagamos una evaluación de 
los diversos estilos de circuitos lógicos que hemos estudiado. El CMOS complementario es superior en 
casi todas las categorías de operación: es fácil de diseñar, tiene la máxima alternancia lógica posible, es 
robusto desde un punto de vista de inmunidad al ruido, no disipa potencia estática y puede ser diseñado 
para producir iguales tiempos de propagación de bajo a alto y de alto a bajo. Su principal desventaja es 
la necesidad de dos transistores por cada entrada adicional de compuerta, que para compuertas altas de 
convergencia puede hacer grande el área de chip, aumenta la capacitancia total y, de modo correspon- - 
diente, aumenta el tiempo de propagación y la disipación de potencia dinámica. El pseudo-NMOS reduce 
el número de transistores requeridos a costa de la disipación de potencia estática. Un circuito lógico de 
transistor de paso puede resúltar en circuitos sencillos de área pequeña, pero está limitado a aplicacio- 
nes especiales y requiere el uso de inversores complementarios para restablecer niveles de señales, en 
especial cuando los interruptores son transistores NMOS simples. Las técnicas de circuitos lógicos 
dinámicos estudiadas en esta sección mantienen baja la cuenta de dispositivos de pseudo-NMOS 
mientras que reducen la disipación de potencia estática a cero. Como se verá, esto se logra a expensas 
de un diseño más complejo y menos robusto. 


Principio básico 

En la figura 13.33(a) aparece una compuerta lógica dinámica básica. Consta de una red de desconexión 
(PDN) que realiza la función lógica en exactamente la misma forma que la PDN de una compuerta 
CMOS complementaria o una compuerta pseudo-NMOS. Aquí, sin embargo, tenernos dos interruptores 
en serie que son operados periódicamente por la señal de reloj $ cuya onda se muestra en la figura 
13.33(b). Cuando ¢ es baja, O, conduce y se dice que el circuito está en etapa de precarga o inicio. 
Cuando ¢ es alta, O, no conduce y Q, conduce, y el circuito está en la etapa de evaluación. Finalmente, 
nótese que C, denota la capacitancia total entre el nodo de salida y tierra. 

Durante la precarga, O, conduce y carga la capacitancia C, de modo que al final del intervalo 
de precarga el voltaje en Y es igual a Vpp. También, durante la precarga, las entradas A, B y C se 
permite que cambien y se establezcan a sus valores apropiados. Observemos que como Q, no 
conduce, no existe trayectoria a tierra. 

Durante la fase de evaluación, Q, no conduce y Q, conduce. Ahora, si la combinación de entrada 
es una que corresponda a una salida alta, la PDN no conduce (al igual que en la compuerta CMOS 
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complementaria) y la salida permanece alta en Vpp, y Vos = Vpn. Observe que no se requiere tiempo de 
propagación de bajo a alto, por lo que tpy = 0. Por otra parte, si la. combinación de entradas es una 
que corresponda a una salida baja, los transistores NMOS apropiados de la red de desconexión (PDN) 
conducirán y establecerán una trayectoria entre el nodo de salida y tierra a través del transistor Q, 
que conduce. Entonces, C, se descarga a través de la red de desconexión y el voltaje en el nodo de salida 
se reduce a Vo, = 0 V. El tiempo de propagación tpy, de alto a bajo se puede calcular en exactamente la 
misma forma que para un circuito CMOS complementario, excepto que aquí tenemos un transistor 
adicional, Q,, en la trayectoria en serie a tierra. Aun cuando esto aumentará ligeramente el tiempo de 
propagación, el aumento será más que compensado por la reducida capacitancia en el nodo de salida, 
como resultado de la ausencia de la red de conexión (PUN). 


Voo 


Precarga , Evaluar 


(b) 


Fig. 13.33 (a) Estructura bá- 
sica de circuitos lógicos MOS 
dinámicos; (b) onda del reloj 

` necesaria para operar el circui- 
to lógico dinámico; y (c) un 
circuito de ejemplo. 
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Como ejemplo, en la figura 13.33(c) se ilustra el circuito que realiza la función Y=A + BC. La 
determinación de. las dimensiones de los transistores de la red de desconexión (PDN) sigue con 
frecuencia el mismo procedimiento utilizado en el diseño de CMOS estáticos. Para Q,, selecciona- 
mos una relación (W/L) que sea suficientemente grande para asegurar que C, se cargue por completo 
durante el intervalo de precarga. El tamaño de Q,, sin embargo, debe ser pequeño para no aumentar 
la capacitancia C, de modo significativo. Ésta es la forma sin relación de circuitos lógicos MOS, 
donde los niveles de salida no dependen de las relaciones W/L de los transistores. 


OT it A A A AE 


Ejercicios A : E 


Considere una compuerta NAND de cuatro entradas realizada en la forma de lógica dinámica y fabricada en una 
tecnología de proceso CMOS para la cual ¡Cox = 50 pA/V?, pyCox = 20 pA/V?, Vm = |V = 1 V, Vpp = 5 V. Para 
conservar C; pequeña, se utilizan dispositivos NMOS de mínimo tamaño para los cuales W/L = 4 um/2 um (esto 
incluye Q,). El transistor Q, de precarga PMOS tiene una W/L = 6 m/2 pm. La capacitancia total Cz se encuentra que 
es de 30 fF. f 


13.10 Considere la operación de precarga con la compuerta de Q, cayendo a O V, y suponga que a 1 = 0, C; está 
cargado completamente. Deseamos calcular el tiempo de elevación del voltaje de salida, definido como el tiempo para 
el cual vy se eleve de 10% a 90% del valor final de 5 V. Encuentre la corriente a vy = 0.5 V y la corriente a vy = 4.5 V, 

C¿(4.5 — 0.5) i 


luego calcule un valor aproximado para t,„, t, = T 
au 


, donde /,, es el valor promedio de las dos corrientes. 


Resp. 480 A; 112 yA; 0.4 ns 


13.11 A continuación, considere:el cálculo del tiempo de propagación tpui de alto a bajo. Encuentre la relación W/L 
equivalente de los cinco transistores NMOS en serie. Luego, encuentre la corriente de descarga a vy = 5 V y a vy = 
2.5 V. Finalmente, utilice el promedio de estas dos corrientes para calcular un valor aproximado para tpyz. 


Resp. (W/L) = 0.4; 160 pA; 136 yA; 0.5 ns 


api KE E S E R O E oR A E o E ls a tao le riera r 


Efectos no ideales 


Consideremos brevemente ahora varias fuentes de operación no ideal de circuitos lógicos dinámicos. 


Márgenes de ruido. Como durante la fase de evaluación los transistores NMOS comien- 
zan a conducir para u; = Vp 


Vu E Vin = Vm 
y entonces los márgenes de ruido serán 
NM, = Vm 
NMa = Vpop — Vn 


Por lo tanto, los márgenes de ruido distan mucho de ser iguales y NM, es más bien bajo. Aun cuando 
NM; es alto, otros efectos no ideales reducen su valor, como veremos en breve. En este momento, 
sin embargo, observe que el nodo de salida es un nodo de alta impedancia y por lo tanto será 
susceptible a captar ruido y otras perturbaciones. 


Decaimiento de voltaje de salida debido a efectos de fuga. En-ausencia 
. de una trayectoria a tierra a través de la red de desconexión (PDN), el voltaje de salida permanecerá 


1107 


13.6 CIRCUITOS LÓGICOS DINÁMICOS 1093 


idealmente alto en Vpp. Esto, sin embargo, está basado en la suposición de que la carga en C; 
permanece intacta. En la práctica, habrá corriente de fuga que hará que C; se descargue lentamente 
y Uy decaiga. La principal fuente de fuga es la corriente inversa de la unión polarizada inversamen- 
te entre la difusión de dren de transistores conectados al nodo de salida y el sustrato. Estas corrientes 
pueden ser dél orden de 107” a 10”'* A y aumentan rápidamente con la temperatura (casi se duplican 
por cada 10°C de calentamiento). Por lo tanto, el circuito puede funcionar mal si el reloj opera a 
una frecuencia muy baja y el nodo de salida no se “refresca” periódicamente. Este mismo punto se 
encontrará exactamente cuando estudiemos celdas de memoria dinámica. 


Carga compartida. Hay otra forma, y con frecuencia más grave, para que C, pierda parte 
de su carga y por lo tanto ocasione que vy decrezca de manera importante por debajo de Vpp. Para 
ver la forma en que esto puede ocurrir, consulte la figura 13.34(a), que muestra sólo los dos 
transistores superiores Q, y Q, de la red de desconexión junto con el transistor de precarga O,. Aquí, 
C, es la capacitancia entre el nodo común de Q, y Q- y tierra. En la figura se muestra la situación 
al inicio de la fase de evaluación, después que Q, no conduce y con C; cargada a Vpp. En esta 
situación en particular, suponemos que C; está inicialmente cargado y que las entradas son tales 
que en la compuerta de Q, tenemos úna señal alta, mientras que en la compuerta de Q, la señal es 
baja. Fácilmente podemos ver que Q, conducirá y su corriente de dren, ¡p,, circulará como se indica. 
Por lo tanto, ip, descargará C, y cargará C,. Aunque finalmente ¡p, se reducirá a cero, C, habrá 


perdido parte de su carga, que será transferida a C,. Este fenómeno se conoce como carga . 


compartida. 


Aquí ya no perseguiremos más el problema de la carga compartida, excepto para destacar un ` 


. par de técnicas que por lo general se utilizan para reducir al mínimo su efecto. En uno de estos 
métodos se agrega un dispositivo de canal p que continuamente conduce una pequeña corriente para 
reabastecer la carga perdida por C,, como se muestra en la figura 13.34(b). Esta distribución debe 


(a) (b) 


Fig. 13.34 (a) Carga compartida. (b) Agregar un transistor Q; que conduce de modo permanente resuelve 
el problema de carga compartida a expensas de disipación de potencia estática. 
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Fig. 13.35 Dos compuertas 
lógicas dinámicas de entrada 
individual conectadas en cas- 
cada. Con la entrada 4 alta, 
durante la fase de evaluación, 
C;¿2 se descargará parcialmen- 
te y la salida en Y, caerá más 
abajo que Vpp, lo cual puede 
ocasionar mal funcionamien- 
to lógico, 


recordarnos los pseudo-NMOS. De hecho, agregar este transistor hará que la compuerta disipe 
potencia estática pero, por el lado positivo, el transistor que se agregue reduce el nivel de impedancia 
del nodo de salida, lo hace menos susceptible al ruido y resuelve los problemas de fuga y carga 
compartida. Otro método de resolver el problema de carga compartida es precargar los nodos 
internos, es decir, precargar el condensador C,. El precio que se paga en este caso es una mayor 
complejidad de circuito y más capacitancias de nodo. 


Compuertas lógicas dinámicas en cascada. Surge un problema serio si se in- 
tenta conectar compuertas lógicas dinámicas en cascada. Considere la situación descrita en la figura 
13.35, donde dos compuertas dinámicas de una entrada están conectadas en cascada. Durante la fase 
de precarga, C,, y Ciz se cargarán a través de Q,ı y O,», respectivamente. Por lo tanto, al final del 
intervalo de precarga, Uy, = Vpop y Un = Vpp. Ahora considere lo que ocurre en la fase de evaluación 
para el caso de que la entrada A sea alta. Obviamente, el resultado correcto será Y, baja (vy, = 0 V) 
y Y, alta (un = V pp), pero lo que ocurre es algo diferente. A medida que se inicia la fase de evaluación, 

` Q, conduce y Cq, comienza a descargarse, pero, simultáneamente, Q, conduce y C, también 
empieza a descargarse. Sólo cuando vy, caiga por debajo de V,, no conducirá Q}. Desafortunada- 
mente, sin embargo, para ese momento, Cız habrá perdido una parte considerable de su carga y Un 
tendrá un valor menor al esperado de Vpp. (Aquí es importante observar que en lógica dinámica se 
ha perdido una carga que no se puede recuperar.) Este problema tiene la gravedad suficiente para 
hacer que la conexión en cascada sea una proposición que no es práctica, pero, como de costumbre, 
el ingenio de los diseñadores viene al rescate y se han propuesto diversos esquemas para hacer 
posible la conexión en cascada en circuitos lógicos dinámicos. Estudiaremos uno de estos esquemas 

_ en lo que sigue. 


(LINA, 


Ejercicio 


E 
3 
E 
A 
à 
$ 
X 


13.12 Para saber más sobre el problema descrito de conexión en cascada, determinemos la disminución en el voltaje 
de salida vy para el circuito de la figura 13.35. Específicamente, considere el circuito a medida que se inicie la fase de ¿ 
evaluación: en £ = 0, vy; = vn = Vpp y ve = va = Vop. Los transistores O,, y Qp2 están en corte y se puede retirar del *. 
circuito equivalente. Además, para el propósito de este análisis aproximado, podemos sustituir la combinación serie 
de Q, y Qei con un solo dispositivo que tenga una W/L apropiada, y del mismo modo para la combinación de Q; y Qe2- 


y CR AE 


h. 


TARAR E o] 


PRH 


F 
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El resultado es el circuito equivalente aproximado de la figura E13.12. Estamos interesados en la operación de este 
circuito en el intervalo Af durante el cual vy; cae de V pp a V, en cuyo momento Q.¿2 no conduce y Cz deja de descargarse. 
Suponga que la tecnología de proceso tiéne los valores de parámetro especificados en el ejemplo 13.4; que para todos 
los transistores NMOS del circuito de la figura 13.35, W/L = 4 um/2 um; y que Cz; = Cr = 40 fF. 


Ur 


Ca Fig. E13.12 


(a) Encuentre (W/L)eqi y WIDeg. 


(b) Encuentre los valores de ip, a vy; = Vpp y a uy: = V,. De aquí determine un valor promedio para ip. 
(c) Utilice el promedio de valor de ip, encontrado en (b) para determinar un estimado para el intervalo Al. 


. (d) Encuentre el valor promedio de ip} durante Ar. Para simplificar las cosas, considere que el promedio es el 
valor de im obtenido cuando el voltaje de compuerta vy; está a la mitad de su recorrido (es decir, vy; = 3 V). 
(Sugerencia: Qeg permanecerá en saturación.) 


(e) Utilice el valor de A £ hallado en (c) junto con el promedio de valor de im determinado en (d) para hallar un 
estimado de la reducción en vy durante Af. De esto determine el valor final de vyz. 


Resp. (a) 1, 1; (b) 400 yA y 175 uA, para un valor promedio de 288 A; (c) 0.56 ns; (d) 100 4A; (e) Avn = 1.4 V, 
y up decrece a 3.6 V ; 


T a a a a E A R a ARE a Ara 


Circuitos lógicos CMOS DOMINÓ 


Un circuito lógico CMOS DOMINÓ es una forma de circuito lógico dinámico que resulta en 
compuertas que se pueden conectar en cascada. En la figura 13.36 se ilustra la estructura de la 
compuerta lógica CMOS DOMINÓ. Observamos que es simplemente la compuerta lógica dinámica 
básica de la figura 13.33(a) con un inversor CMOS estático conectado a su salida. La operación de 
la compuerta es sencilla. Durante la precarga, X se eleva a Vpp y la salida de compuerta Y estará a 
O V. Durante la evaluación, dependiendo de la combinación de variable de entrada, o bien X 
permanecerá alto y por esto la salida Y permanecerá baja (tpu, = 0) o X será reducido a 0 V y la 
salida Y se eleva a Vpp (tp, finita). Entonces, durante la evaluación, la salida permanece baja o hace 
sólo una transición de baja a alta. 3 

Para ver cómo se pueden conectar en cascada las compuertas CMOS DOMINÓ, considere la 
situación de la figura 13.37(a), donde se muestran dos compuertas DOMINÓ conectadas en cascada, 
Para mayor sencillez se muestran compuertas de una sola entrada. Al final de la precarga, X; estará 
a Vop, Y, estará en 0 V, X, estará en Vpp y Y, estará en 0 V. Como en el caso anterior, supongamos 
que A es alta al comienzo de la evaluación. Por lo tanto, a medida que $ sube, el condensador Cz, 
comienza a descargarse, haciendo descender X,. Entre tanto, la entrada baja en la compuerta de Q, 
mantiene a Q, sin conducir, y C; permanece cargado completamente. Cuando vy cae por debajo 
del voltaje de umbral del inversor /,, Y, subirá y hará que Q, conduzca, lo que a su vez comienza a 
descargar C,, y hace que baje X. Finalmente, Y, se eleva a Vpp. 
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Fig. 13.36 Compuerta lógica CMOS 
DOMINÓ. El circuito está formado de 
una compuerta lógica MOS dinámica 
con un inversor CMOS estático conec- 
tado a la salida. Durante la evaluación, 
Y puede permanecer bajo (en 0 V) o 
puede hacer una transición de 0 a 1 (a 
Vop). 


(b) 


Fig. 15.37 (a) Dos compuertas lógicas CMOS DOMINÓ de entrada individual conectadas en cascada. (b) 
Ondas durante la fase de evaluación. 
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De esta descripción, vemos que como la salida de la compuerta DOMINÓ es baja al inicio de 
la evaluación, no ocurrirá descarga prematura del condensador en la compuerta subsiguiente en la 
cascada. Como se indica en la figura 13.37(b), la salida Y, hará una transición de 0 a 1 en fp 
segundos después del borde ascendente de reloj. Subsecuentemente, la salida Y, hace una transición 
de O a 1 después de otro intervalo fp¿». La propagación del borde ascendente a través de una 
cascada de compuertas se semeja a fichas de dominó que caen en cascada, que es el origen del 
nombre de circuito lógico CMOS DOMINÓ. Un circuito lógico CMOS DOMINÓ encuentra 
aplicación en el diseño de decodificadores de dirección en chips de memoria. 


Observaciones concluyentes 


Un circuito lógico dinámico presenta muchos desafíos al diseñador de circuitos. Aun cuando puede 
proporcionar considerable reducción en el requisito de área de chip, operación de alta velocidad y 
cero o muy poca disipación de potencia estática, los circuitos son propensos a muchos efectos no 
ideales, algunos de los cuales se han estudiado aquí. Debe también recordarse que la disipación de 
potencia dinámica es un tema importante en lógica dinámica. Otro factor que debe ser considerado 
es el “tiempo muerto” durante la precarga, cuando la salida del circuito todavía no se encuentra 
disponible. : 


13.7 ELEMENTOS DE MEMORIA (CANDADOS) Y FLIP-FLOPS 


Los circuitos lógicos considerados hasta aquí se denominan compuestos (o combinacionales). Sus 
salidas dependen sólo del valor presente en la entrada, por lo que estos circuitos no tienen memoria. 

Una memoria es una parte muy importante de los sistemas digitales. Su disponibilidad en 
computadoras digitales permite almacenar o guardar programas e información. Además, es impor- 
tante para el almacenamiento temporal de la salida producida por un circuito combinacional para 
uso posterior en la operación de un sistema digital. 

Los circuitos lógicos que incorporan memoria reciben el nombre de circuitos secuenciales; 
esto es, sus salidas dependen no sólo del valor presente en la entrada sino también de los valores 
previos de la entrada. Estos circuitos requieren un generador de sincronía (un reloj) para su 
operación. 

Hay básicamente dos métodos de proporcionar memoria a un circuito digital. El primero de 
ellos se basa en la aplicación de retroalimentación positiva que, como veremos en breve, se 
puede arreglar para producir un circuito con dos estados estables. Este circuito biestable se puede 
usar entonces para almacenar un bit de información: un estado estable correspondería a un 0 
guardado, y el otro a un 1 guardado. Un circuito biestable puede permanecer indefinidamente en 
cualquier estado y por lo tanto pertenece a la categoría de circuitos secuenciales estáticos. El otro 
método para poner en práctica una memoria utiliza el almacenamiento de carga en un condensador: 
cuando el condensador está cargado, debe considerarse como que almacena un 1; cuando está 
descargado, guarda un 0. Como los inevitables efectos de fuga harán que el condensador se descar- 
gue, esta forma de memoria requiere la periódica recarga del condensador, proceso éste que se 
conoce como refrescar. Por lo tanto, al igual que un circuito lógico dinámico, la memoria basada 
en almacenamiento de carga se conoce como memoria dinámica y los correspondientes circuitos 
secuenciales como circuitos secuenciales dinámicos. 

En esta sección estudiaremos el elemento básico de memoria, también conocido como candado, y 
consideraremos un muestreo de sus aplicaciones. Veremos tanto cirtuitos estáticos como dinámicos. 
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El candado 


El elemento básico de memoria, el candado, se muestra en la figura 13.38(a). Consta de dos 
inversores lógicos acoplados en cruz, G, y G2. Los inversores forman un lazo de retroalimentación 
positiva. Para investigar la operación del candado, rompemos el lazo de retroalimentación a la 
entrada de uno de los inversores, por ejemplo G,, y aplicamos una señal de entrada, vw en la figura 
13.38(b). Si se supone que la impedancia de entrada de G, es grande, romper el lazo de retroali- 
mentación no cambiará la curva de transferencia del voltaje del lazo, lo que se puede determinar del 
circuito de la figura 13.38(b) si se traza una gráfica de vz contra vw. Ésta es la curva característica 
de transferencia de voltaje de dos inversores conectados en cascada y, por lo tanto, toma la forma 
que se ilustra en la figura 13.38(c). Observe que la curva caracteristica de transferencia consta de 
tres segmentos, con el segmento central correspondiente a la región de transición de los inversores. 

En la figura 13.38(c) también se muestra una recta con pendiente unitaria. Esta recta representa 
la relación Uy= vz que se obtiene al volver a conectar Z a W para cerrar el lazo de retroalimentación. 


$ 
i 


Uz 


R Punto de operación 
estable 


Punto de operación 
inestable 


Na 


Uw = uz 


Uy 


(c) 


Fig. 13.38 (a) Candado básico. (b) El candado con el lazo de retroalimentación abierto. (c) Determinación l 
del punto de operación del candado. 
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Como se indica, la recta corta la curva de transferencia del lazo en tres puntos, A, B y C. Por lo 
tanto, cualquiera de estos tres puntos puede servir como punto de operación para el candado. Ahora 
mostraremos que mientras que los puntos A y C son puntos de operación estables, en el sentido de 
que el circuito puede permanecer indefinidamente en cualquiera de ellos, el punto B es un punto 
de operación inestable; el candado no puede operar en B en ningún periodo. 

La razón por la cual el punto B es inestable se puede ver al considerar el circuito de candado 
de la figura 13.38(a) que opera en el punto B, y tomando en cuenta la interferencia o ruido que está 
inevitablemente presente en cualquier circuito. Supongamos que el voltaje vy aumenta en un 
pequeño incremento uy. El voltaje en X aumentará (en magnitud) en ún incremento más grande, 
igual al producto de Vw y la ganancia incremental de G, en el punto B. La señal resultante v, se 

- aplica a G, y da lugar a una señal incluso mayor en el nodo Z. El voltaje v, se relaciona con el 
incremento original v, por la ganancia de lazo en el punto B, que es la pendiente de la curva uz 
contra uy en el punto B. Esta ganancia suele ser mucho mayor que la unidad. Como v- está acoplada 
a la entrada de G,, se amplifica más por la ganancia de lazo. Este proceso regenerativo continúa, 
cambiando el punto de operación de B hacia el punto C. Como en C la ganancia del lazo es cero 
(o casi cero), no puede tener lugar regeneración alguna. 

En la descripción anterior, supusimos un incremento inicial de voltaje positivo en W. Si 
hubiéramos supuesto un incremento de voltaje negativo, hubiéramos visto que el punto de operación 
se mueve desde debajo de B hacia A. De nueva cuenta, como en el punto A la pendiente de la curva 
de transferencia es cero (o casi cero), no puede tener lugar regeneración alguna. De hecho, para 
que ocurra regeneración, la ganancia de lazo debe ser mayor que la unidad, que es el caso en el 
punto B. 

El análisis anterior nos lleva a concluir que el candado tiene dos puntos de operación estables, 
A y C. En el punto C, vy es alto, vy es bajo, vy es bajo, y vz es alto. Lo inverso se cumple en el 
punto A. Si consideramos X y Z como salidas de candado, vemos que en uno de los estados estables 
(por ejemplo que corresponda al punto de operación A), vx es alto (en Vo») y vz es bajo (en Voz). 

. En el otro estado (que corresponde al punto de operación C) uy es bajo (en Voz) y vz es alto (en 
Von). Entonces, el candado es un circuito biestable que tiene dos salidas complementarias. En cuál 
de los dos estados estables opera el candado depende de la excitación externa que lo obliga a estar 
en un estado en particular. El candado entonces memoriza esta acción externa al permanecer 
indefinidamente en el estado adquirido. Como elemento de memoria, el candado es capaz de 
almacenar un bit de información. Por ejemplo, podemos arbitrariamente designar el estado en que 

Uy sea alto y vz sea bajo como correspondientes a un estado lógico almacenado 1. El otro estado 

complementario entonces designa un estado lógico almacenado 0. Finalmente, debe ser obvio que 
el circuito candado descrito es de la variedad estática. 

Ahora falta idear un mecanismo por medio del cual el candado puede ser disparado para 
cambiar de estado. El candado, junto con el circuito de disparo, forma un flip-flop. Esto se estudia 
a continuación. En este punto, sin embargo, deseamos recordar al lector que los circuitos analógicos 
biestables que utilizan op amps se presentaron en el capítulo 12. 


El flip-flop SR 


El tipo más sencillo de flip-flop es el de establecer/restablecer (SR, o set-reset, como también se 
conoce en la práctica) que se ilustra en la figura 13.39(a). Se forma al acoplar en cruz dos compuertas 
NOR y por lo tanto incorpora un candado. La segunda entrada de cada compuerta NOR junta sirve 
como entrada de disparo del flip-flop. Estas dos entradas están marcadas S (set, o establecer) y R 
(reset, o restablecer). Las salidas están marcadas Q y O, destacando el hecho de que son comple- 
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R S 
0.0 po 
Fig. 13.39 El flip-flop de 
o l establecer/restablecer (SR) y 
1 0 su tabla de verdad. 
1 1 | Nose usa ; Į 
(a) s (b) č 
3 


mentarias. El flip-flop se considera establecido (es decir, que almacena un estado lógico 1) cuando 
O es alto y Q es bajo. Cuando el flip-flop está en el otro estado (O bajo, Q alto), se considera 
restablecido (que almacena un estado lógico 0). En el estado de reposo o de memoria (cuando no ` 
deseamos cambiar el estado del flip-flop), las entradas S y R deben ser bajas. 

Considere el caso cuando el flip-flop está almacenando un estado lógico 0. Q será bajo y por . 
lo tanto ambas entradas a la compuerta NOR G, serán bajas; su salida será alta, en consecuencia. 
Este nivel alto se aplica a la entrada de G,, haciendo que su salida Q sea baja. Para establecer el 
flip-flop elevamos S al nivel de estado lógico 1 mientras que dejamos R en 0. El 1 en el terminal 
S forzará la salida de Gz, Q, a 0. Entonces las dos entradas a G, serán 0 y su salida O se irá a 1. 
Ahora incluso si S regresa a 0, el flip-flop permanece en el estado establecido recién adquirido. 
Obviamente, si elevamos S a 1 otra vez (con R permaneciendo en 0) no ocurre ningún cambio. Para 
restablecer el flip-flop necesitamos elevar R a 1 mientras dejamos S = 0. Podemos fácilmente 
demostrar que esto obliga al flip-flop a entrar al estado de restablecer y que el flip-flop permanezca 
en este estado incluso después que R regrese a 0. Debe observarse que la señal de disparo 
simplemente inicia la acción regenerativa del lazo de retroalimentación positiva del candado. 

Por último, investigamos lo gue sucede si S y R se elevan a 1 simultáneamente. Las dos 
compuertas NOR harán que Q y O se hagan 0 (nótese que en este caso la marca complementaria 
de estas dos variables es incorrècta). Sin embargo, si R y S regresan al estado de reposo (R =S=0) 
simultáneamente, el estado del flip-flop se unifica. En otras palabras, será imposible predecir el 
estado final del flip-flop. Por esta razón, esta combinación de entrada suele no permitirse (es decir, 
no se usa). Nótese que esta situación surge sólo en el caso idealizado, cuando R y.S regresan a 0 en 
forma simultánea. En la práctica, una de estas dos regresa a 0 primero, y el estado final se determina 
por la entrada que permanezca alta más tiempo. 

La operación del flip-flop está resumida por la tabla de verdad de la figura 13. 39(b), donde O, 
denota el valor de Q en el tiempo f, justo antes de la aplicación de las señales R y S, y Qm denota 
el valor de O en el tiempo £», después de la aplicación de las señales de entrada. 

Más que usar dos compuertas NOR, también se puede construir un flip-flop SR si se acoplan 
en cruz dos compuertas NAND, en cuyo caso las funciones de establecer y restablecer son activas 
cuando bajas y las entradas, en consecuencia, se denominan S y R. 


Construcción de flip-flops SR con CMOS 


El flip-flop SR de la figura 13.39 se puede construir directamente en CMOS con sólo sustituir cada 
una de las compuertas NOR por su circuito CMOS. Pedimos al lector que haga un dibujo del circuito. 
resultante. Aun cuando el circuito CMOS así obtenido trabaja bien, es un tanto complejo. Como 
alternativa, consideremos un circuito simplificado que implementa circuitos lógicos adicionales. 
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Fig. 13.40 Construcción CMOS 
de un flip-flop SR con reloj. La 
JH 0 señal del reloj está denotada por ¿. 


oR 


Específicamente, en la figura 13.40 se ilustra una versión sincronizada de un flip-flop SR. Como 
las entradas de reloj forman funciones AND con las entradas de establecer y restablecer, el flip-flop 
se puede establecer o restablecer sólo cuando el pulso de reloj $ sea alto. Observe que aun cuando 
los dos inversores acoplados en cruz en el corazón del flip-flop son del tipo CMOS complementa- 
rio, sólo se usan transistores NMOS para el circuito de establecer-restablecer. No obstante, el 
"circuito no disipa ninguna potencia estática puesto que no hay trayectoria de conducción entre Vpp 
“y tierra (excepto durante la conmutación). 

Con excepción de la adición de pulsos de sincronía, el flip-flop SR de la figura 13.40 opera 
exactamente en la misma forma que su antecedente lógico de la figura 13.39: para ilustrar esto, 
considere el caso cuando el flip-flop está en el estado de restablecer (Q = 0, Q = 1, vo = 0, vg = 
Vop), y suponga que deseamos establecerlo. Para hacerlo así, hacemos arreglos para que una señal 
alta (Vpp) aparezca en la entrada S mientras que R se mantiene bajo en O V. Entonces, cuando el 
pulso de reloj ġ pasa a alto, tanto Os como Qs conducen, haciendo bajar el voltaje vg. Si vg pasa a 
estar por debajo del umbral del inversor (Q3, Q4), el inversor conmuta estados (o por lo menos 
empieza a. conmutar estados), y su salida vo se eleva. Este aumento en ug se retroalimenta a la 
entrada del inversor (Q,, Q2), haciendo que su salida vg baje aún más; el proceso de regeneración, 
característico del candado de retroalimentación positiva, está ahora en desarrollo. 

- La descripción precedente de conmutación de flip-flop se predice en dos suposiciones: 


1. Los transistores O; y Os proporcionan suficiente corriente para hacer bajar el nodo Qaun 
voltaje por lo menos ligeramente abajo del umbral del inversor (Q,, Q4). Esto es esencial 
para que se inicie el proceso regenerativo. Sin este disparo inicial, el flip-flop no conmuta. 
En el siguiente ejemplo investigamos las razones W/L mínimas que Q; y Qs deben tener 
para satisfacer este requisito. 


2. La señal de establecer permanece alta durante un intervalo suficientemente largo para 
hacer que la regeneración se haga cargo del proceso de conmutación. Se puede obtener un 
estimado del ancho mínimo requerido para el pulso de establecer, como la suma del 
intervalo durante el cual vg se reduce de Vpp a Vpp/2, y el intervalo para el voltaje vo para 
responder y elevar a Vpp/2. ; 


Por último, nótese que la simetría del circuito indica que todas las observaciones precedentes aplican 
igualmente bien al proceso para restablecer. 
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EJEMPLO 13.5 


El flip-flop SR CMOS de la figura 13.40 está fabricado en una tecnología de proceso para la cual 

PnCar=2.5 pCox = 50 pA/V?, Vn =|V yo = 1 V y Von=5 V. Los inversores tienen (W/L), = 4 pm/2um 

y (WIL) = 10 um/2 um. Los cuatro transistores NMOS del circuito de establecer/restablecer 

(set-reset) tienen iguales razones W/L. Determine el valor mínimo requerido para que esta relación 
asegure que el flip-flop conmute. 


SOLUCIÓN 


En la figura 13.41 se muestra la parte relevante del circuito para nuestro propósito. Observe que 
como todavía no se ha iniciado la regeneración, suponemos que vg = 0 y entonces Q, estará con- 
duciendo. El circuito es en efecto una compuerta pseudo-NMOS, y nuestro trabajo es seleccionar 
las razones W/L para Os y Qs, de manera que el Vo, de este inversor sea menor que Vpp/2 (el umbral 
del inversor Q;, Q, cuyos Qy y Op están igualados). La mínima W/L requerida para O, y Qs se puede . 
hallar al igualar la corriente suministrada por O; y Qs con la corriente suministrada por O, a vg = 
Vop/2. Para simplificar las cosas, suponemos que la conexión serie de O; y Qs es aproximadamente 
equivalente a un solo transistor cuya W/L es igual a la mitad de W/L de cada uno de los transistores 
Os y Qs. Ahora, como a vg = Vpp/2 este transistor equivalente y Q, estarán operando en la región 
del triodo, podemos escribir - 


1 (W E E ER 
sale) [005-303 [20 e[6=03-3x(3)] 


Esto nos lleva a 


Si recordamos que éste es un valormínimo absoluto, en la práctica seleccionaríamos una razón de 
506. 


Fig. 13.44 Porción relevan- 
te del circuito flip-flop de la 
y = Vop H| Qs figura 13.40 para determinar 
las razones W/L mínimas de 
Os y Qs para que conmute el 
flip-flop. 
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ENTIERRO A A E AA O NS A 


Ejercicios 5 


43.13 Repita el ejemplo 13.5 para determinar la mínima relación (W/L)s requerida de modo que la conmutación se 
obtenga cuando las entradas S y $ se encuentren a Vpp/2. 


Resp. 24.4 


13.14 Deseamos determinar el ancho mínimo requerido del pulso de establecer. Hacia ese fin: (a) primero considere 

4 el tiempo para ug del circuito de la figura 13.41 que se reduzca de Vop a Vpp/2. Suponga que la capacitancia total 
entre el nodo Os tierra es 50 fF. Determine tpu; al hallar el promedio de corriente disponible para cargar la capacitancia 

KR sobre el intervalo de voltaje de Vpp a Vpp/2. Recuerde que Q, estará conduciendo una corriente que desafortunadamente 

E reduce la corriente disponible para descargar C. Suponga que (W/L); = (WIL) = 8, y utilice los parámetros de tecnología _ *: 

dados en el ejemplo 13.5. (b) Determine tpzy para up (figura 13.40) usando la fórmula de la ecuación (13.19). Suponga 

| una capacitancia total de nodo en Q de 50 fF. (c) ¿Cuál es el ancho mínimo requerido para el pulso de establecer? 


| Resp. (a) 0.125 ns; (b) 0.255 ns; (c) 0.38 ns 


ATT 


y 
ASS 


En la figura 13.42 se ilustra una construcción más sencilla de un flip-flop SR sincronizado. 
Aquí se utiliza un circuito lógico de transistor de paso para obtener las funciones establecer-resta- 
blecer sincronizadas. Este circuito es muy utilizado en el diseño de chips de memoria estática de 
acceso aleatorio, donde se emplea como celda básica de memoria (sección 13.10). 


Circuitos flip-flop D 


Existen varios tipos de flip-flops que se pueden sintetizar mediante el uso de compuertas lógicas. 
Se pueden obtener circuitos CMOS con sólo sustituir las compuertas con sus circuitos CMOS, pero 
este método suele resultar en circuitos bastante complejos, en muchos casos se pueden hallar 
circuitos más sencillos desde un punto de vista de diseño de circuito, en lugar de diseño lógico. Para 
ilustrar este punto, consideraremos la construcción de un CMOS de un tipo de flip-flop muy 
importante que es el flip-flop D, o de datos. f 

El flip-flop D se ilustra en forma de diagrama a bloques en la figura 13.43. Tiene dos entradas, 
la entrada de datos D y la entrada de reloj ọġ. Las salidas complementarias están marcadas Q y Q. 
Cuando el pulso de reloj es bajo, el flip-flop está en el estado de memoria, o de reposo; los cambios 


Vpop 


Fig. 13.42 Construcción CMOS más 
sencilla del flip-flop SR con reloj. Este 
circuito es preferido como celda básica 
en el diseño de chips de memoria está- 
tica de acceso aleatorio. 
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Fig. 13.43 Representación de 
diagrama a bloques del flip-flop D. 


ġ (reloj) i 


de señal en la línea de entrada D no tienen efecto en el estado del flip-flop. A medida que el pulso de 
reloj pasa a alto, el flip-flop adquiere el nivel lógico que existía en la línea D justo antes del 
borde ascendente del pulso de reloj. Se dice que un flip-flop como éste está disparado por el borde. 
Algunos diseños del flip-flop D incluyen también entradas directas para establecer/restablecer que : 
controlan la operación sincronizada que se acaba de describir. 

En la figura 13.44 se ilustra un diseño sencillo del flip-flop D; el circuito consta de dos inversores 
conectados en un lazo de retroalimentación positiva, al igual que en el candado estático de la figura 
13.38(a), excepto que aquí el lazo está cerrado durante sólo una parte del tiempo. Específicamente, el 
lazo se cierra cuando el pulso de reloj es bajo ($ = 0, H = 1). La entrada D se conecta al flip-flop por 
medio de un interruptor que se cierra cuando el pulso de reloj es alto. La operación es sencilla: cuando 
¿ es alto, el lazo está abierto y la entrada D se conecta a la entrada del inversor G,. La capacitancia en 
el nodo de entrada de G, se carga al valor de D, y la capacitancia en el nodo de entrada de G, se carga 
al valor de D. Entonces, cuando el pulso de reloj baja, la línea de entrada está aislada del flip-flop, el 
lazo de retroalimentación está cerrado y el candado adquiere el estado oO al valor de D 
justo antes que ¢ġ baje, produciendo una salida Q = D. 

De lo anterior observamos que el circuito de la figura 13.44 combina la técnica de retroalimen- 
tación positiva de circuitos biestables estáticos y la técnica de almacenamiento de carga de circuitos 
dinámicos. Es importante observar que la correcta operación de este circuito, y de muchos circui- 

; tos que utilizan pulsos de reloj, se fundamenta en la suposición de que $ y ġ no deben ser 
simultáneamente altos en ningún momento. Esta condición se define si se denominan las dos fases 


de reloj como sin recubrimiento. 
Te 
= t 
hn 
t 


(a) (b) 


Fig. 13.44 Construcción sencilla del flip-flop D. El circuito en (a) utiliza el reloj sin traslape de dos fases 
cuyas ondas se muestran en (b). 
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- Un problema inherente del flip-flop D de la figura 13.44 es que durante ġ, la salida del flip-flop 
simplemente sigue la señal de la línea de entrada D. Esto puede causar problemas en ciertas situaciones 
de diseño lógico. El problema se resuelve de modo muy eficaz por medio de la configuración 
maestro-esclavo que se ilustra en la figura 13.45(a). Antes de estudiar la operación de este circuito, 
nótese que aun cuando los interruptores se muestran construidos con transistores NMOS individuales, 
se utilizan compuertas de transmisión CMOS en muchas aplicaciones. Estamos simplemente usando el 
transistor MOS individual como “notación breve” para un interruptor en serie. 

El circuito maestro-esclavo consta de un par de circuitos del tipo que se muestra en la figura 
13.44, operado con fases de reloj alternadas. Aquí, para insistir én que las dos fases de reloj deben 
ser sin recubrimiento, estamos denotándolas como $, y œz, y claramente mostramos el intervalo sin 
recubrimiento en las ondas de la figura 13.45(b). La óperación de este circuito es como sigue: 


1. Cuando 4, es alto y q, es bajo, la entrada está conectada al candado maestro cuyo lazo de 
retroalimentación está abierto, mientras que el candado esclavo está aislado. Entonces, la 
salida O permanece al valor almacenado previamente en el candado esclavo cuyo lazo está 
ahora cerrado. Las capacitancias de nodo del candado maestro se cargan a los voltajes 
apropiados correspondientes al valor presente de D. 


la 0 
e mE. 


Ja 
-$z 


Maestro . 


$i 


Esclavo 


(a) 


| Intervalo sin 


| 
l 
a H— traslape 
a , 


(b) 


Fig. 13.45 (a) Un flip-flop D maestro-esclavo. Nótese que los interruptores pueden ser, como generalmente 
son, implementados con compuertas de transmisión CMOS. (b) Ondas del reloj sin traslape de dos fases 
requerido. 
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2. Cuando q, es bajo, el candado maestro está aislado de la línea de datos de entrada. 
Entonces, cuando q, es alto, el lazo de retroalimentación del candado maestro se cierra y 
se asegura en el valor de D. Además, su salida se conecta al candado esclavo cuyo lazo de 
retroalimentación está ahora abierto. Las capacitancias de nodo en el esclavo se cargan 
correctamente de modo que cuando q, es alto otra vez, el candado esclavo se e asegura en 
el nuevo valor de D y lo proporciona a la salida, Q = D. 


De esta descripción observamos que en la transición positiva de reloj ġ,, la salida O adopta el 
valor de D que existía en la línea D al final de la fase previa de reloj, ġ,. Este valor de salida 


permanece constante durante un periodo de reloj. Finalmente, nótese que, durante el intervalo sin 


recubrimiento, ambos candados tienen sus lazos de retroalimentación abiertos y nos apoyamos en 
las capacitancias de nodo para mantener la mayor parte de sus cargas. Se deduce que el intervalo 


sin recubrimiento debe mantenerse razonablemente corto (quizá un décimo o menos del periodo 


del pulso de reloj, y del orden de 1 ns o algo así en la práctica actual). 


13.8 CIRCUITOS MULTIVIBRADORES 


Como antes dijimos, el flip-flop tiene dos estados estables y recibe el nombre de multivibrador 
biestable. Hay dos tipos de multivibradores: monoestables y astables. El multivibrador monoes- 
table tiene un estado estable en el que puede permanecer indefinidamente. Tiene otro estado casi 
estable al cual puede ser disparado. El multivibrador monoestable puede permanecer en el estado 
casi estable durante un intervalo T predeterminado, después del cual automáticamente regresa al 
estado estable. En esta forma, el multivibrador monoestable genera un pulso de salida de duración 
T. Esta duración de pulso no está relacionada en modo alguno con los detalles del pulso de disparo, 
como se indica en forma esquemática en la figura 13.46. El multivibrador monoestable puede 
usarse, por lo tanto, como alargador de pulso, o más correctamente, estandarizador de pulso. Un 
multivibrador monoestable también se conoce como de un tiro. 

Un multivibrador astable no tiene estados estables, sino que, más bien, tiene dos estados casi 
estables y permanece en cada uno durante intervalos predeterminados T, y T}. Entonces, después de 7, 
segundos en uno de los estados casi estables, el multivibrador astable conmuta al otro estado casi estable 
y permanece ahí durante T, segundos, después de lo cual regresa a su estado original y así sucesivamente. 
El multivibrador astable, por lo tanto, oscila con un periodo T= T, + T, o a una frecuencia f= 1/7, y se 
puede usar para generar pulsos periódicos como los que se requieren para sincronía. 

En el capítulo 12 estudiamos circuitos multivibradores astables y monoestables que utilizan op 
amps. En lo que sigue estudiaremos circuitos monoestables y astables que utilizan compuertas 
lógicas. También presentamos un circuito oscilador alternativo de mucho uso, el oscilador en anillo. 


Un circuito monoestable CMOS 


` Enla figura 13.47 se ilustra un conocido circuito, sencillo, para un multivibrador monoestable. Está 


compuesto de dos compuertas CMOS NOR de dos entradas, G; y G,, un condensador de capaci- 


Entrada | | , 
z ———> Fig. 13.46 Multivibrador 
Salida monoestable de untiro como 
EN bloque funcional. 
Salida 
—» á 


e 
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Fig. 13.47 Circuito monoesta- 
ble que usa compuertas CMOS 
o Yo, NOR, La fuente de señales y, ali- 
menta pulsos de disparo. 


- tancia C, y un resistor de resistencia R. La fuente de entrada v, proporciona los pulsos de disparo 
para el multivibrador monoestable. 

Las compuertas CMOS que se pueden adquirir comercialmente tienen un arreglo especial de 
diodos conectados en sus terminales de entrada, como se indica en la figura 13.48(a). El propósito 
de estos diodos es evitar que la señal de voltaje de entrada se eleve por encima del voltaje de la fuente 
Vop (en más de una caída de diodo) y que caiga por debajo del voltaje de tierra (en más de una caída de 
diodo). Estos diodos fijadores de nivel tienen un efecto importante en la operación del circuito 
monoestable. Especificamente, estaremos interesados en el efecto de estos diodos en la operación de la 
compuerta G, conectada a inversor. En este caso, cada par de diodos correspondientes aparece en 
paralelo, dando lugar al circuito equivalente de la figura 13.48(b). Mientras que los diodos proporcionan 
una trayectoria de baja resistencia a la fuente de alimentación para voltajes que exceden los límites de 
esta fuente de alimentación, la corriente de entrada para voltajes intermedios es esencialmente cero. 

Para simplificar las cosas utilizaremos el circuito de salida equivalente aproximada de la 
compuerta, como se ilustra en la figura 13.49. En la figura 13,49(a) se indica que cuando la salida de 
la compuerta es baja, sus características de salida pueden ser representadas por una resistencia Ron 
a tierra, que es normalmente de unos pocos cientos de ohms. En este estado, puede circular corriente 
del circuito externo hacia el terminal de salida de la compuerta; se dice que la compuerta disipa 
corriente. Del mismo modo, el circuito equivalente de salida de la figura 13.49(b) aplica cuando la 
salida de compuerta es alta. En este estado, puede circular corriente de Vpp por el terminal de salida 
de la compuerta hacia el circuito externo; se dice que la compuerta genera corriente. 


Vo ; 


(a) E (b) 


Fig. 13.48 (a) Diodos a la entrada de una compuerta CMOS de dos entradas. (b) Circuito equivalente de 
diodos cuando las dos entradas de la compuerta se unen. Nótese que los diodos están destinados a proteger 
las compuertas del dispositivo contra sobrevoltajes potencialmente destructivos debidos a acumulación de 
carga estática. 
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Salida salida es baja y (b) la salida es 
alta. 


Von 
Salida 
Fig. 13.49 Circuito equiva- 
Ron Ron lente de salida de una com- 
puerta CMOS cuando (a) la 
(a) (b) l i 


Para ver la forma en que opera el circuito monoestable de la figura 13.47, considere el diagrama de 
sincronía que se ilustra en la figura 13.50. Aquí se muestra un corto pulso de disparo de duración 7 en 
la figura 13.50(a). En lo que sigue pasaremos por alto los tiempos de propagación a través de G, y Go. 
Estos tiempos, sin embargo, establecen un límite inferior en el ancho del pulso 7, T> (tp, + tm). 

Considere primero el estado estable del circuito monoestable, esto es, el estado del circuito 
antes de aplicar el pulso de disparo. La salida de G, es alta en Vpp, el condensador está descargado 
y el voltaje de entrada a G, es alto en Vpp. Entonces, la salida de G, es baja, a voltaje de tierra. Este . 
bajo voltaje se retroalimenta a G,; como y, es bajo, la salida de G, es alta, como inicialmente se 
supuso. . l , 

A continuación considere lo que sucede cuando se aplica el pulso de disparo. El voltaje de 
salida de G, será bajo, pero, debido a que G, estará disipando un poco de corriente y debido a su 
resistencia finita de salida R, su salida no llegará hasta O V sino que la salida de G, cae en un valor 
AV,, que evaluaremos en breve. 

La caída AV, se acopla por medio de C (que actúa como cortocircuito durante el transitorio) a 
la entrada de G,. Entonces, el voltaje de entrada de G; se reduce en una cantidad idéntica AV,. Aquí 
observamos que durante el transitorio habrá una corriente instantánea que circula de Vpp, pasa por 


. Ry C y entra en el terminal de salida de G, a tierra. Por lo tanto, tenemos un divisor de voltaje 


formado por R y Ra (nótese que el voltaje instantáneo en los terminales de C es cero) del cual 
podemos determinar AV, como LE 


R 
AV, = Voo RIR J (13.53) 


Regresando a G,, vemos que la caída de voltaje en su entrada hace que su salida sea alta (a 
Vop). Esta señal mantiene baja la salida de G, incluso después que el pulso de disparo haya 
desaparecido. El circuito está ahora en el estado casi estable. 

A continuación consideramos la operación en el estado casi estable. La corriente que pasa por 
R, C y Ra hace que C se cargue, y el voltaje Un se eleva exponencialmente hacia Vpp con una 
constante de tiempo C(R + Ra), como se indica en la figura 13.50(c). El voltaje ùp continuará 
subiendo hasta que alcance el valor del voltaje de umbral V, del inversor G,. En este momento Gz 
conmuta y su salida vo, pasa a 0 V, lo que a su vez hace que G, conmute. La salida de G; tratará de 
elevarse a Vpp, pero, como pronto se hará obvio, su elevación instantánea estará limitada a una 
cantidad AV}. Esta elevación en vo, se iguala fielmente por medio de C a la entrada de G,. Entonces, 
la entrada de G, se elevará una cantidad igual AV,. Nótese aquí que debido al diodo D,, entre la 
entrada de G, y Vpp, el voltaje up. se puede elevar sólo a Vpp + Y py, donde Vp, (aproximadamente 
0.7 V) es la caída en el diodo D,. Entonces, de la figura 13.50(c) vemos que 


“AV¿=Vop + Vo — Va (13.54) 


Por lo tanto, es el diodo D, el que limita el tamaño del incremento AN3. 
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v 


(a) 


l Constante de tiempo = C(R + Ron) 


AV, 


(b) 
Fig. 13.50 Diagrama de sincroni- ` 


zación para-el circuito monoestable 
de la figura 13.47. 


YU 
(Voo + Vo) 
Vpop = — 
g To Vop 


Constante de tiempo = C(R + Ron) 


(c) 


vo2 


Vop 


(d) 


En vista de que ahora vun es más alto que Vpp (en Vp1), circulará corriente de la salida de 
G,, pasa por C y luego pasa por la combinación en paralelo de R y D,. Esta corriente descarga 
C hasta que vn caiga a Vpp y voi se eleve a Vpp. El circuito de carga está descrito en la figura 
13.51, de la cual observamos que la existencia del diodo'hace que la descarga sea un proceso 
no lineal. Aun cuando los detalles del transitorio al final del pulso no son de un interés muy 
grande, es importante observar que el circuito monoestable no debe ser disparado sino hasta 
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nia o 


Ejercicios 
13.15 Para Va = Vop/2 y Ron & R, encuentre una expresión apropiada para T. 
' Resp. T=0.69 CR 


D13.16 Si se sabe que Ro es menor de 1 KQ, utilice la aproximación del ejercicio 13.15 para diseñar un circuito de 
un tiro que produce pulsos de 10 us. Especifique valores para C y R. ¿Cuál es el máximo error posible en T debido a 
que Ron se pase por alto en el diseño? 


Resp. 


Valores EA son C= 1 nF, R= 14,5 KQ; -3% 


Vop Vpop 
Fig. 13.51 Circuito 
que aplica durante la 
descarga de C (al fi- 
Ron RD; nal del intervalo 7 de 
C pulso monoestable). 
Vo O Uy) 


que el condensador se haya descargado, porque de otra manera la salida obtenido no será el 
pulso estándar que el circuito de un tiro intenta producir. El intervalo de descarga del conden- 
sador se conoce como tiempo de recuperación. 


Se puede deducir una expresión para hallar el intervalo de pulso T si se observa la figura 13.50(c) 
y se expresa Up(t) como 


Unlt) = Vono — AV, e” 


donde Ti = C(R+ Roo). Al sustituir por t = Ty vn(7) = Va, y por AV, de la ecuación ds 3.53) resulta, 
después de un poco de manipulación: 


T= OR+ R) in| pEr R Vop | 


R+ Ra Von- Va 


l 
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MEMS RETORNE 


Un circuito astable 


En la figura 13.52(a) se ilustra un popular circuito astable compuesto de dos compuertas NOR 
conectadas a inversor, un resistor y un condensador. Consideraremos su operación, suponiendo que 
las compuertas NOR son de la familia CMOS, pero para simplificar las cosas haremos algunas otras 
aproximaciones: la resistencia finita de salida de la compuerta CMOS se pasará por alto. Del mismo . 


.modo, los diodos fijadores de nivel se supondrán ideales (y por ello tendrán caída cero de voltaje 


cuando conducen). 
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Voo Vop 


(a) 


Vo? 


Fig. 13.52 (a) Circuito mul- 
tivibrador astable sencillo que 
usa compuertas CMOS. (b) On- 
das para el circuito -astable en 
(a). Los diodos de la entrada de 
la compuerta se suponen ideales 
y así limitan el voltaje v; a 0 y 
Vop- 


Constante de tiempo = CR 


- A Vop 


(b) 


Con estas suposiciones para simplificación, se obtienen las ondas de la figura 13.52(b). Pedimos 
al lector que considere la operación de este circuito en forma de paso a paso y verifique que las 
ondas que se muestran realmente corresponden.* 


4 Es frecuente que circuitos prácticas utilicen una gran resistencia en serie con la entrada a G4. Esto limita el efecto de 
conducción del diodo y permite que v7, se eleve a un voltaje mayor que Vpp y, del mismo modo, que caiga debajo de cero. 
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Ejercicio 


13.17 Con las formas de la figura 13.52(b) deduzca una expresión para hallar el periodo T del multivibrador biestable 
de la figura 13.52(a). z 7 ` 


Voo, Yop) 
Voo-Vu Va 


Resp. T=CR Al 


ee Hoa o IDI AMILA AALTO AAA NN AT A aA LAAANU UAD EOI AOS IET TT 


El oscilador en anillo 


_Otro tipo de oscilador que se usa comúnmente en circuitos digitales es el oscilador en anillo. Se 
forma al conectar un número impar de inversores en un lazo. Aun cuando por lo general se utilizan 
por lo menos cinco inversores, ilustramos el principio de operación usando un anillo de tres inver- 
sores, como se muestra en la figura 13.53(a). En la figura 13.53(b) aparecen las ondas obtenidas a 
las salidas de los tres inversores. Estas ondas están idealizadas en el sentido de que sus bordes tienen : 
tiempos de elevación y de caída iguales a cero. No obstante, servirán para explicar la operación del 
circuito. Ly ; 

Observe que un borde de elevación en el nodo 1 se propaga por las compuertas 1, 2 y 3 para 

regresar invertido después de un tiempo de propagación de 31p. Este borde de caída se propaga 

entonces y regresa con la polaridad original (de elevación) después de otro intervalo de 3fp. Se 
deduce que el circuito oscila con un periodo de 6fp o, en forma correspondiente, con frecuencia 


l | ——=>- Tiempo 
Todos los tiempos —>| ip |<«— i 
i i 


(b) 


Fig. 13.53 (a) Oscilador en anillo formado al conectar tres inversores en cascada, (Normalmente se usan 
por lo menos cinco inversores.) (b) La onda resultante. Observe que el circuito oscila con frecuencia 1/(6£p). 


E 


E 


Ejercicio 
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1/6tp. En general, un anillo con N inversores (donde N debe ser impar) oscilará con periodo de 2Ntp 
y frecuencia 1/2Ntp. 

Como observación final; notamos que el oscilador en anillo produce un medio relativamente 
sencillo para medir el tiempo de propagación de un inversor. 


13.48 Encuentre la frecuencia de oscilación de un anillo de cinco inversores si el tiempo de propagación del inversor 
se especifica que es 1 ns. 


Resp. 100 MHz 


l 
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13.9 MEMORIAS DE SEMICONDUCTOR: TIPOS Y ARQUITECTURAS 


Un sistema de computadora, ya sea de una máquina de gran capacidad o de una microcomputadora, 


requiere memoria para almacenar datos e instrucciones de programas. Además, dentro de un sistema 
dado de computadora suele haber varios tipos de memoria que utilizan varias tecnologías y tienen 
diferentes tiempos de acceso. En términos generales, una memoria de computadora se puede dividir 


"en dos tipos: memoria principal y memoria de almacenamiento masivo. La memoria principal 
" suele ser la memoria más rápidamente accesible y aquella de la cual se ejecuta la mayor parte de 


las instrucciones, con frecuencia todas éstas. La memoria principal es generalmente del tipo 
de acceso aleatorio. Una memoria de acceso aleatorio (RAM) es aquella en que el tiempo 
necesario para almacenar (escribir) información y para. recuperar (leer) información es inde- 
pendiente de la ubicación física (dentro de la memoria) en que está: guardada la memoria. 

Las memorias de acceso aleatorio deben hacerse contrastar con memorias serie o secuenciales, 
como son discos y cintas, de las cuales existen datos sólo en la misma secuencia en que tales datos 
se almacenaron originalmente. Entonces, en una memoria en serie, el tiempo para acceder a 
una información en particular depende de la ubicación de la memoria en que está guardada la 
información requerida, y el promedio de tiempo de acceso es más largo-que el tiempo de acceso de 
la memoria de acceso aleatorio. En un sistema de computadora, la memoria en serie se utiliza para 
almacenamiento masivo. Los elementos a los que no se tiene acceso frecuente, por ejemplo partes 
grandes del sistema operativo de la computadora, por lo general se guardan en una memoria de 
superficie móvil como son un disco o cinta magnética. 

- Otra clasificación importante de memoria es de una memoria de lectura/escritura o una 
memoria de sólo lectura. La memoria de lectura/escritura (R/W) permite almacenar y leer datos 
a velocidades comparables. Los sistemas de computadora requieren acceso aleatorio, memoria de 
lectura/escritura para datos y almacenamiento de programa. 

Las memorias sólo de lectura (ROM) permiten lectura a las mismas altas velocidades que las 
memorias de lectura/escritura (o quizá. más altas), pero restringen la operación de escritura. 
Las ROM se pueden usar para almacenar un programa de sistema operativo de microprocesador; 
también se utilizan en operaciones que requieren búsqueda en tabla, por ejemplo hallar los valores 
de funciones matemáticas. Una conocida aplicación de las ROM es su uso en cartuchos de juegos de 
vídeo. Debe observarse que una memoria de sólo lectura suele ser del tipo de acceso aleatorio, pero, 
en terminología de circuitos digitales, el acrónimo RAM se refiere a lectura/escritura, memoria de 
acceso aleatorio, mientras que ROM se utiliza para memoria de sólo lectura. 
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La estructura regular de circuitos de memoria los ha hecho una aplicación ideal para el diseño 
de circuitos de integración a escala muy grande (VLSI). De hecho, en cualquier momento, los chips de 
memoria representan lo más avanzado en densidad de empaquetamiento y por ello en nivel de integra- 
ción. Comenzando con la introducción del chip de 1K bit en 1970, la densidad de chips de memoria se 
ha cuadruplicado aproximadamente cada tres años. En la actualidad hay chips que contienen 64M bits,* 
pero se están probando chips de memoria de 256M bits y hasta de 1G bit en laboratorios de investigación 
y desarrollo. En ésta y en las siguientes dos secciones estudiaremos algunos de los circuitos básicos que 

.se utilizan en chips VLSI RAM. Los circuitos de sólo lectura se estudian en la sección 13.12. 


Organización de un chip de memoria 


Los bits en un chip de memoria son individualmente direccionables o direccionables en grupos de 
4 a 16. Como ejemplo, un chip de 64M bits en el que todos los bits son individualmente direccio- 
nables se dice que está organizado como 64M palabras x 1 bit (o simplemente 64M x 1). Este chip 
necesita una dirección de 26 bits (2% =67 108 864 = 64M). Por otra parte, el chip de 64M bits se 
puede organizar como 16M palabras x 4 bits (16M x 4), en cuyo caso se requiere una dirección de - 
24 bits. Para mayor sencillez supondremos en nuestro análisis subsecuente que todos los bits en un 
chip de memoria son individualmente direccionables. 

El grueso del chip de memoria está compuesto por celdas donde se almacenan los bits. Cada' 
celda de memoria es un circuito electrónico capaz de almacenar un bit. Estudiaremos circuitos de 
celdas de memoria en la sección siguiente. Por razones que serán evidentes en breve, es deseable 
organizar físicamente las celdas de memoria en un chip en una matriz cuadrada o casi cuadrada. En 
la figura 13.54 se ilustra esta organización. La matriz de celda tiene 2" renglones y 2” columnas, 
para una capacidad total de almacenamiento de 2”**. Por ejemplo, una matriz cuadrada de 1M bit 
tendría 1024 renglones y 1024 columnas (M= NN = 10). Cada celda de la distribución está conectada 
a uno de los 2* renglones (o filas), conocidos universalmente en términos generales como filas de 
palabras, y a una de las 2” columnas, conocidas con líneas de dígitos o líneas de bits. Una celda 
en particular se selecciona para lectura o escritura al activar su línea de palabra o su línea de bits. 

La activación de una de las 2” líneas de palabras es realizada por el decodificador de fila: es 
un circuito lógico combinacional que selecciona (eleva el voltaje de) la fila de palabra cuya dirección 
de M bits se aplica a la entrada del decodificador. Los bits de dirección están denotados 441. - - 
Am- Cuando la K"* fila de palabtas se activa, por ejemplo, para una operación de lectura, todas 
las 2” celdas de la fila K darán su contenido a sus respectivas líneas de bits. De esta forma, si la 
celda de la columna Z (véase figura) está guardando un 1, el voltaje de la línea de bit número L se 
eleva, usualmente én un pequeño voltaje, por ejemplo 0.1 a 0.2 V. La razón por la que el voltaje de 
lectura es pequeño es que la celda es pequeña, siendo ésta una deliberada decisión de diseño porque 
hay un gran número de celdas. La pequeña señal de lectura se aplica a un amplificador de salida 
conectado a la línea de bit. Como se indica.en la figura 13.54, hay un amplificador de salida por 
cada línea de bit. El amplificador de salida produce una señal digital a plena oscilación (en nuestro 
ejemplo, de 0 a Vpp) en su salida. Esta señal, junto con las señales de salida de todas las otras celdas 
de la fila seleccionada, se entrega entonces al decodificador de columna. El decodificador de 
columna selecciona la señal de la columna cuya dirección de N bits se aplica a la entrada del 
decodificador (los bits de dirección están denotados Axm». - - Áren-1) y hace que esta señal aparezca 
en la línea de datos de entrada/salida (I/O) del chip: 


$ La capacidad de un chip de memoria para retener información binaria como digitos binarios (o bits) se mide en f 
unidades de K bits y M bits, donde 1K bit = 1024 bits y 1M bit = 1024 x 1024 = 1 048 576 bits. Por lo tanto, un chip de 
64M bits contiene 67 108 864 bits de memoria. 
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Circuito de celda de almacenamiento Línea de bits 


31% e 

= l : 

3 ^ 3 
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3 A. palabras 
a AmM-i 

Celda de 


almacenamiento 


Dirección 
de columna 
(N bits) 


Datos de entrada/salida 


Fig. 13.54 Chip de memoria de 2**” bits organizado como circuito de 2” filas x 2” columnas. 


Una operación de escritura prosigue de una manera semejante: el bit de datos por almacenar- 
se (1 o 0) se aplica a la línea de entrada/salida (1/0). La celda en la que el bit de datos debe 
guardarse se selecciona por medio de la combinación de su dirección de fila y su dirección de 
columna. El amplificador de salida de la columna seleccionada actúa como excitador para escribir 
la señal aplicada en la celda seleccionada. Los circuitos para amplificadores de salida y decodifi- 
cadores de dirección se estudiarán en la sección 13.11. 

Antes de dejar el tema de la organización de memoria o arquitectura de chip de memoria, 
deseamos mencionar una innovación relativamente reciente en la organización dictada por el 
aumento exponencial en la densidad de chips. Para evaluar la necesidad de un cambio, nótese que 
a medida que el número de celdas del diseño aumenta, las longitudes físicas de las filas de palabras 
y filas de bit aumentan. Esto ha ocurrido aun cuando por cada nueva generación de chips de memoria 
el tamaño del transistor se ha reducido (hoy en día se utilizan tecnologías de procesos CMOS con 
tamaños de elemento de 0.15 a 0.3 um). El aumento en longitudes de fila de palabra y fila de bits 
aumenta su resistencia y capacitancia totales y por lo tanto se reduce su respuesta transitoria. Esto 
es, amedida que las filas se alargan, la elevación exponencial de voltaje de la fila de palabra se hace 
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más lenta, y toma más tiempo para que las celdas se activen. Este problema ha sido resuelto al 
seccionar el chip de memoria en varios bloques. Cada uno de los bloques tiene una organización 
idéntica a la de la figura 13.54. Las direcciones de fila y columna se emiten a todos los bloques, 
pero sólo se seleccionan los datos de uno de los bloques. La selección de bloques se logra usando 
un número apropiado de los bits de dirección como dirección de bloque. Esta arquitectura puede 
ser considerada como de tres dimensiones: filas, columnas y bloques. 


Sincronización de chip de memoria 


El tiempo de acceso de memoria es el tiempo entre la iniciación de una operación de lectura y la 
aparición de los datos de salida. El tiempo de ciclo de memoria es el tiempo mínimo permitido entre 
dos operaciones consecutivas de memoria. Para estar en el lado conservador, una operación de memoria 
suele tomarse para incluir tanto lectura como escritura (en la misma ubicación). Las memorias MOS 
tienen tiempos de acceso y ciclo entre unos pocos nanosegundos a unos cientos de nanosegundos. 


A A A A aaa A A TO 


Ejercicios 


13.19 Un chip de memoria de 4 Mbits se secciona en 32 bloques con 1024 filas y 128 columnas en cada bloque. Dé 
el número de bits requerido para las dos direcciones de fila, dirección de columna y dirección de bloque. 


Resp. 10;7;5 


-13.20 Las líneas de palabras en un chip de memoria MOS en particular se fabrican usando polisilicio. La resistencia 
de cada fila de palabras se estima que es de 5 KQ, y la capacitancia total entre la fila y tierra es 2 pF. Encuentre el tiempo 
para que el voltaje de la fila de palabras llegue a Vpp/2 suponiendo que la fila está excitada por un voltaje Vpp 
proporcionado por un inversor.de baja impedancia. (Nota: La fila es una red distribuida que estamos aproximando por 
un circuito de parámetros concentrados compuesto por un solo resistor y un solo condensador.) 


Resp. 6.9ns 
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13.10 CELDAS DE MEMORIA DE ACCESO ALEATORIO (RAM) 


Como se menciona en la sección inmediata anterior, el grueso del chip de memoria es tomado por 
las celdas de almacenamiento. Se deduce que para estar en posibilidad de empaquetar un gran: 
número de bits en un chip, es imperioso que el tamaño de la celda se reduzca al mínimo posible. 
La disipación de potencia por celda debe reducirse al mínimo también. Entonces, muchos de los 
circuitos flip-flops estudiados en la sección 13.7 son demasiado complejos para ser apropiados para 
poner en práctica las celdas de almacenamiento en un chip RAM. 
Hay básicamente dos tipos de RAM MOS: estático y dinámico. Los RAM estáticos (llamados 
. SRAM por brevedad) utilizan candados estáticos como celdas de almacenamiento. Los RAM 
dinámicos (llamados DRAM), por otra parte, almacenan los datos binarios en condensadores, 
resultando en mayor reducción en área de celda, pero a expensas de circuitos de lectura y escritura 
más complejos. En particular, mientras que los RAM estáticos pueden contener indefinidamente 
sus datos almacenados, siempre que la fuente de alimentación permanezca conectada, los RAM 
dinámicos requieren refrescado periódico para regenerar los datos almacenados en condensadores. . 
Esto es porque los condensadores de almacenamiento se descargan, aunque lentamente, como 
resultado de las corrientes de fuga inevitablemente presentes. Por virtud de su menor tamaño de 
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` celda, los chips de memoria dinámica tienen por lo general cuatro veces la densidad de sus chips 
estáticos contemporáneos. Los RAM estáticos y dinámicos son volátiles, es decir, requieren la 
continua presencia de una fuente de alimentación. Por contraste, la mayor parte de los ROM son 
del tipo no volátil, como veremos en la sección 13.12. En las siguientes secciones estudiaremos las 
celdas de almacenamiento básicas SRAM y DRAM. 


-Celda de memoria estática 


En la figura 13.55 se ilustra una típica celda de memoria estática en tecnología CMOS. El circuito, 
que hemos encontrado antes en la sección 13.7, es un flip-flop que comprende dos inversores 
acoplados en cruz y dos transistores de acceso, Os y Qs. Los transistores de acceso conducen 
cuando la fila de palabra se selecciona y su voltaje se eleva a Vpp, y conectan el flip-flop a la línea de 
columna (bit o B) y línea de columna, bit o B. Nótese que las filas B y B se utilizan. Los transistores 
de acceso actúan como compuertas de transmisión permitiendo que circule corriente bidireccional 
entre el flip-flop y las líneas B y B. 

Considere primero una operación de lectura y suponga que la celda está almacenando un 1. En 
este caso, Q será alto a Vpp, y O será bajo a 0 V. Antes que se inicie la operación de lectura, las 
líneas B y B se precargan a un voltaje intermedio entre los valores bajo y alto, usualmente Vpp/2. 
(El circuito para precargar se ilustra en la siguiente sección junto con el amplificador de salida.) 
Cuando se selecciona la fila de palabra y Os y Os conducen, vemos que circulará corriente de Vpop 
por Q4 y Qs y en la fila B, cargando la capacitancia de la fila B, Cz. En el otro lado del circuito, 
circulará corriente de la fila B precargada a través de Qs y Q, a tierra, descargando así al Cz. Se 
deduce que las partes relevantes del circuito durante la operación de lectura son las que se ilustran 
en la figura 13,56. l 

De esta descripción observamos que durante una operación de lectura “1”, el voltaje en Cg se 
eleva y el de C3 se reduce. Entonces, se forma un diferencial de voltaje vsz entre la fila B y la fila 
B. Por lo general, sólo se requieren 0.2 V o algo así para que el amplificador de salida detecte la 
presencia de un 1 en la celda. Observe que la celda debe estar diseñada de modo que los cambios 
en vo y vg sean suficientemente pequeños para que el flip-flop no cambie de estado durante la 
lectura: La operación de lectura en un SRAM es no destructiva. Típicamente, cada uno de los 


| Línea de palabras (W) | 


| , i 
1 1 
Línea de bits Línea de bits 
B B 


Fig. 13.55 Celda de memoria CMOS SRAM. 
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Línea B 


vw = Vop 


(a) l (b) 


Fig. 13.56 Partes relevantes del circuito de celda SRAM durante una operación de lectura cuando la celda 
almacena un “1”. Nótese que, inicialmente, vo = Vpp y vg = 0. También nótese que las líneas B y B suelen ser 
precargadas a un voltaje de alrededor de Vpp/2. Sin embargo, en el ejemplo 13.6, se supone para mayor 
sencillez que el voltaje de precarga es Vpp. 


inversores está diseñado de modo que Qy y Qp se acoplen, poniendo así el umbral del inversor en 
Vop/2. Los transistores de acceso suelen hacerse de dos a tres veces más anchos que el Qy de los 
inversores. ` 


EJEMPLO 13.6 


El propósito de este ejemplo es analizar la operación dinámica de la celda CMOS SRAM de la 
figura 13.55. Suponga que la celda se fabrica en una tecnología de proceso para la cual Ca = 
50 A/V?, ¿Cox = 20 pA/N?, Vno = Vigo = 1 V, 24y= 0.6 V, y= 0.5 V!, y Vop= 5 V. Supongamos 
que los transistores de la celda tienen (W/L), = 4/2, (WIL), = 10/2 y que los transistores de acceso 
tienen (W/L) = 10/2. Si se supone que la celda está almacenando un 1 y que la capacitancia de 
cada fila de bit es 1 pF, determine el tiempo necesario para desarrollar un voltaje de salida de 0.2 V. 
Para simplificar el análisis, suponga que las filas B y B se precargan a Vpp. 


SOLUCIÓN 


Observamos al principio que el análisis dinámico de este circuito es complejo, y debemos por lo 
tanto hacer varias suposiciones de simplificación. Por supuesto que siempre se puede obtener un 
análisis preciso si se utiliza simulación, pero se pueden adquirir muchos conocimientos incluso de 
un análisis aproximado hecho con papel y lápiz. 

Consulte la figura 13.56 y recuerde que inicialmente Uy = Vpp, Vg = 0, y Us = vs = Vpp- De 
inmediato vemos que el circuito de la figura 13.56(b) no estará conduciendo y por lo tanto Us 
permanecerá constante a Vpp. Volviendo nuestra atención entonces al circuito de la figura 13.56(a), . 
observamos que como vz cambiará en sólo 0.2 V (es decir de 5 a 4.8 V) durante el proceso de lectura, 
el transistor Qs estará operando en saturación y, por lo tanto, C3 se descargará con una corriente 
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constante de 7,. Para que el transistor Q, conduzca, su voltaje de dren uz tendrá que elevarse pero 


esperemos que esta elevación no exceda el umbral del inversor (O, Q4), que es Vpp/2 porque los 
transistores p y n de cada inversor están igualados. Habrá un breve intervalo durante el cual /s cargará 
la pequeña capacitancia parásita entre el nodo Q y tierra a un voltaje ug suficiente para operar Q, 
en el modo del triodo a una corriente /, igual a 75. La corriente /, se puede entonces expresar como 


W 1 
h= HnCox (Vop a Vayu -35 v 
Lj, 2 


en donde hemos supuesto que uy permanecerá constante a Vpp. Como la fuente de Q, está a tierra, 
Va =1Vy 


i 4 l 2 l 
n=sox$|6 -ma-e (13.55) 
Para Q; podemos escribir 


l W 
ls = 2 UnCox (Z (Yop = UG Vs) 
5 q 


y 


en donde el voltaje de umbral V,s se puede determinar de l 
Vs = 1 + 0.5(Vug+ 0.6 — v0.6) (13.56) 


Como todavía no conocemos uz, necesitamos resolver por iteración. Para una primera iteración, 
suponemos que V, = 1 V, entonces 7, será 


1 =5x50x $ (5-v-1} (13.57) 


Ahora al igualar 7, de la ecuación (13.55) con 7; de la ecuación (13.57) y despejar vg resulta vg = 
1.86 V. Como una segunda iteración, utilizamos este valor de vg en la ecuación (13.56) para 
determinar V,,. El resultado es Vs = 1.4 V. Este valor se utiliza entonces en la expresión para Z; y el 
proceso se repite, con el resultado de que vg = 1.6 V. Esto es lo suficientemente cerca del valor 
original y no parece justificar otra iteración. La corriente 7; se puede determinar ahora, 75 =0.5 mA. 
Observe que vg es de hecho menor que Vpp/2, y entonces el flip-flop no conmutará estado (¡un 
alivio!). En realidad, V;, para este inversor es 2.125 V, por lo que la suposición de que vo permanece 
a Vpp se justifica, aun cuando uy cambiará un poco, un punto que no veremos más en este análisis 
aproximado. 

_ Ahora podemos determinar el intervalo para que aparezca un decremento de 0.2 V en la fila 
B con 


E C5 AV 
I; 


At 


Entonces, 


_1x10”x0.2 


a=— xl 704e 
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Debemos señalar que Af es sólo un componente del tiempo de propagación encontrado en la E 
operación de lectura. Otro componente importante se debe al tiempo finitó de elevación del voltaje  : 
en la fila de palabras. De hecho, incluso el cálculo de A? es optimista porque la fila de palabras sólo “+ 
habrá llegado a un voltaje menor que Vpp cuando el proceso de descargar Cz tenga lugar. 

Se puede obtener otra solución incluso más aproximada (pero más rápida) si se observa que en 
el circuito de la figura 13.56(a), Q, y Q, tienen voltajes de compuerta iguales (Vpp) y están conec- 
tadas en serie. Podemos considerar que son aproximadamente equivalentes a un solo transistor con 
una razón W/L de 


El transistor equivalente operará en saturación, por lo que su corriente / será 


]= x50x 3 (5 — 1} = 0.57 mA 


1 
2 


Ésta es sólo 14% mayor que el valor encontrado antes. El voltaje vg se puede hallar al multiplicar 
I por el valor aproximado de rps de Q, en la región del triodo, 


ros = 1/{[50 x 10% x$ x(S-1))=25k0 


Entonces, 
v¿=0.57x2.5=1.4 Y 


De nueva cuenta, esto es razonablemente cercano al valor encontrado antes. 


A continuación consideremos la operación de escritura. Supongamos que la celda está origi- 
nalmente almacenando un 1 (uy = Vpp y vg = 0) y que deseamos escribir un 0. Para hacer esto, la 
fila B se reduce a 0 V y la fila B se eleva a Vpp, y por supuesto que la celda se selecciona al elevar ` 
la fila de palabras a Vpp. En la figura 13.57 se lustran las partes relevantes del circuito durante el 
intervalo en que el nodo Q se reduce hacia el voltaje de umbral Vpp/2 [parte (a) de la figura] y 
el nodo Q se reduce hacia Vpp/2 [parte (b) de la figura]. Los condensadores Co y Cg son las 
capacitancias parásitas en los nodos Q y Q, respectivamente. Se puede hacer un análisis aproximado 
en cualquier circuito para determinar el tiempo necesario para que tenga lugar la conmutación. 
Nótese que la retroalimentación regenerativa que hace que el flip-flop conmute se iniciará cuando 
yaseavgo vjalcancen Vpp/2. Una vez que esto ocurra, entra en acción laretroalimentación positiva 
y los circuitos de la figura 13.57 ya no aplican. 

Brevemente explicaremos la operación de los circuitos de la figura 13.57, dejando el análisis. 
para que el lector haga el ejercicio 13.21 y los problemas 13.85 y 13.86. Considere primero el 
circuito de la figura 13.57(a), y observe que O; estará operando en saturación. Inicialmente, 
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Fig. 13.57 Partes relevantes del circuito SRAM durante una operación de escritura. Inicialmente, el SRAM 
tiene un 1 almacenado y se está escribiendo un O. Estos circuitos equivalentes aplican antes que tenga lugar 
la conmutación. El circuito en (a) está subiendo el nodo Q hacia Vpp/2, mientras que en (b) está bajando el 
nodo Q hacia Vpp/2. 


“su voltaje será 0, y por lo tanto su Y, será igual a Vo. También inicialmente Q, no conducirá porque su 
voltaje de dren es cero. La corriente 1; circulará inicialmente hacia Cg, cargándolo, y por lo tanto 
vg se elevará y Qı conducirá. Q, estará en la región del triodo y su corriente /, se restará de ls, 
reduciendo la corriente disponible para cargar Cg. Simultáneamente, a medida que vg se eleva, Vs. 
aumentará debido al efecto del cuerpo e 75; se reducirá. Otro efecto causado por el circuito de la 
figura 13.57(b) es que ug estará cayendo de Vpp hacia Vpp/2. Esto causará una reducción corres- 
pondiente en la corriente J}. A pesar de todas estas complicaciones, podemos fácilmente calcular 
un valor promedio aproximado para la corriente 75 de carga del condensador sobre el intervalo” 
que se inicia con (uy = Vop, vg = 0) y termina con (vo = Vop/2, vg = Vpp/2). Podemos entonces 
utilizar este valor de corriente para determinar el tiempo para que el voltaje en Cg aumente en Vpp/2. 

El circuito de la figura 13.57(b) opera en una forma muy semejante, excepto que ninguno de 
los dos transistores es susceptible al efecto del cuerpo. Por lo tanto, este circuito proporciona a Cy 
una corriente más grande de descarga que la corriente proporcionada por el circuito de la figura 
13.57(a) para cargar Cg. El resultado será que Cy se descargará más rápidamente de lo que se carga 
Cz. En otras palabras, vo alcanzará un valor Vpp/2 antes que vg. Se deduce que un estimado de este 
componente del tiempo de propagación de escritura se puede obtener si se considera sólo el circuito 

de la figura 13.57(b). 

“Otro componente del tiempo de propagación de escritura es el tomado por la acción de 
conmutación del flip-flop. Éste se puede aproximar por el tiempo de propagación de un inversor. 


$ Implicita en este enunciado está la suposición de que vg y vg llegarán a Vpp/2 simultáneamente. Como pronto ve- 
remos, éste no es el caso pero es una suposición razonable que sirve para el propósito de obtener un estimado aproximado 
del tiempo de propagación de escritura. - 
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Ejercicio E 

> Ra 

13.21 Considere el circuito de la figura 13.57(b) y suponga que las dimensiones del dispositivo y los parámetros de y 

tecnología del proceso son como se especifica en el ejemplo 13.6. Deseamos determinar el intervalo A? requerido para ¿ 

que Co se descargue, y su voltaje caiga de Vpp a Vpp/2. á 

(a) Al principio del intervalo Az, halle los valores de Z4, ls y le, i E 

(b) Al final del intervalo Af, halle los valores de /,, Is y Icy E 

(c) Encuentre un estimado del valor promedio de Ic, durante el intervalo At. Al 

(d) Si Co = 50 fF, estime At. E 

Resp. (a) Z, = 0, 1,=2 mA, lc, =2mA; (b) /¿=0.11 mA, /s= 1.72 mA, Ic,= 1.61 mA; (0) Ze, lprom = 1.8 mA; A 
(d) At = 69.4 ps q 


AA A AAA 


De los resultados de este ejercicio observamos que este componente de tiempo de propagación 
para escritura es mucho menor que el componente correspondiente en la operación de lectura. Esto 
es porque en la operación de escritura, sólo la pequeña capacitancia Co tiene que cargarse (0 
descargarse), mientras que en la operación de lectura tenemos que cargar (o descargar) las 
capacitancias mucho mayores de las filas B y B. En la operación de escritura, las capacitancias de 
las filas B y B se cargan (y descargan) en forma relativamente rápida por el circuito de excitación. 
El resultado final es que el tiempo de propagación en la operación de escritura está dominado por 
el tiempo de propagación de la fila de palabras. 


Celda de memoria dinámica 


Aun cuando con los años se han propuesto varias celdas de almacenamiento DRAM, una celda en 
particular, que se muestra en la figura 13.58, se ha convertido en el estándar de la industria. La celda 


Línea de palabras 


Línea de bits 


Fig. 13.58 Celda RAM dinámica de un transistor. 
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Fig. 13.59 Cuando el voltaje 
de la línea de palabras selecciona- 
Cs 


$ Cs da se eleva, el transistor conduce, 

a E conectando así el condensador de 

= = almacenamiento Cs a la capaci- 
tancia de línea de bit Cp. 


se compone de un solo MOSFET de canal n, conocido como transistor de acceso, y un condensador 
de almacenamiento C;.La celda se conoce apropiadamente como celda de un transistor.” La 
compuerta del transistor está conectada a la fila de palabras y su fuente (dren) está conectada'a la fila 
de bits. Observe que sólo se utiliza una fila de bits en los DRAM, en comparación con el caso de 
los SRAM, en donde se emplean filas de bits y bits. 

La celda DRAM almacena su bit de información como carga en el condensador Cs de la celda. 
Cuandó la celda está almacenando un 1, el condensador se carga a (Vpp — V,); cuando se almacena 
un 0, el condensador se descarga a un voltaje de cero.* Debido'a los efectos de fuga, la carga del 
condensador se fuga y-por ello la celda debe regenerarse periódicamente. Durante la regeneración, 
o refrescado, el contenido de la celda es leído y el bit de información se vuelve a escribir, 
restableciendo así el voltaje del condensador a su valor apropiado. La operación de refrescado debe 
ser realizada cada 5 a 10 ms. . l 

Consideremos ahora en más detalle la operación de la DRAM. Al igual que en la RAM estática, 
el decodificador de fila selecciona una fila en particular al elevar el voltaje de su fila de palabras. 
Esto hace que todos los transistores de acceso de la fila seleccionada sean conductores, conectando 
así los condensadores de almacenamiento de todas las celdas de la fila seleccionada a sus respectivas 
filas de bits. Por lo tanto, el condensador de celda Cs se conecta en paralelo con la capacitancia Cg 
de fila de bits, como se indica en la figura 13.59. Aquí debe observarse que Cs es tipicamente de 30 
a 50 fF, mientras que Cg es de 30 a 50 veces más grande. Ahora, si la operación es una lectura, la 
fila de bits se precarga a Vop/2. Para hallar el cambio en el voltaje en la fila de bits que resulta de 
conectar un condensador de celda Cy a la fila, supongamos que el voltaje inicial en el condensador 
de celda es Ves (Ves = Vop — Y, cuando un 1 está almacenado, pero Ves = 0 V cuando un 0 está 
almacenado). Usando conservación de carga, podemos escribir 


Y Y, 
CsVes + Ca == (Ca + Cs) (e + av] 


de donde para DV podemos obtener 


_ Cs Yoo 
AV = GFG (ra 2 ) (13.58) 
y como C; > Cs, 
Cs Vop 


7 El nombre se utilizó originalmente para distinguir esta celda de otras anteriores que utilizaban tres transistores. 

$ La razón por la que el nivel “1” es menos que Vpp en la magnitud del voltaje de umbral Y, es como sigue: considere 
la operación de escritura de un 1. La línea de palabras está a Vpo y la línea de bits está a Vpp y el transistor está conduciendo, 
cargando al condensador Cs. El transistor dejará de conducir cuando el voltaje en Cs llegue a (Fpp — Vi), donde V, es más 
alto que Vw por el efecto del cuerpo. Hemos analizado detalladamente esta situación en la sección 13.5 en relación con 
circuitos lógicos de transistores de paso. 
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Ahora, si la celda está almacenando un 1, Ves = Vpop — Vn y 


AV = Eta - á (13.60) 


mientras que si la celda está almacenando un 0, Ves = 0, y 
=-5|-2D . i 
AV(0) = El > ) | (13.61) 


Como por regla general Cs es mucho mayor que Cs, estos voltajes de lectura son muy pequeños. 

` Por ejemplo, para C¿= 30 Cs, Voo = 5 V y V,= 1.5 V, AV(O) será de unos —83 mV, y AV(1) será de 
33 mV. Éste es un escenario en el mejor de los casos, porque el nivel 1 de la celda podría muy bien 
estar debajo de (Vpp — V,). Además, en los modernos chips de memoria, Vpp es 3.3 V o incluso 
menor. En cualquier caso, vemos que un 1 almacenado en la celda resulta en un pequeño 
incremento positivo en el voltaje de la fila de bits, mientras que un cero almacenado resulta en un 
pequeño incremento negativo. Observe también que el proceso de lectura es destructivo porque el 
voltaje resultante en Cs ya no será (Vpp — V,) o 0. 

El cambio de voltaje en la fila de bits es detectado y amplificado por el amplificador de salida 
de columna. La señal amplificada se imprime luego en el condensador de almacenamiento, 
restableciendo así su señal al nivel apropiado (Vpp — V, o 0). En esta forma, todas las celdas de la 
fila seleccionada se refrescan. Simultáneamente, la señal a la salida del amplificador de salida de 
la columna seleccionada se alimenta a la fila de salida de datos del chip por medio de la acción del 
decodificador de columna. 

La operación de escritura prosigue de manera semejante a la de lectura, excepto que el bit de 
datos por escribirse, que se imprime en la fila de datos de entrada, es aplicado por el decodificador 
de columna a la fila de bits seleccionada. Entonces, si el bit de datos por escribirse es un 1, el 
voltaje de la fila B se eleva a Vpp (es decir, Cg se carga a Vpp). Cuando conduce el transistor de 
acceso de la celda en particular, su condensador Cs se carga a Vpp — V; así, se escribe un 1 en la 
celda. Simultáneamente, todas las otras celdas de la fila seleccionada se seleccionan simplemente. 

Aun cuando las operaciones de lectura y escritura resultan en la regeneración automática de 
todas las celdas de la fila seleccionada, deben tomarse medidas para la regeneración periódica 
de toda la memoria cada 5 a 10 ms, como se especifica para el chip en particular. La operación de 
regeneración se realiza en un modo de ráfaga, una fila a la vez. Durante la regeneración (o refres- 
cado), el chip no estará disponible para operaciones de lectura o escritura. Esto, sin embargo, no es 
problema serio porque el intervalo requerido para regenerar todo el chip es típicamente menos de 
2% del tiempo entre ciclos de regeneración. En otras palabras, el chip de memoria permanece 
disponible para operación normal durante más de 98% del tiempo. 


Ejercicios 
13.22 En un chip de memoria dinámica en particular, Cs = 30 fF, Cg=1 pF, Vpp= 5 V, Y, (incluyendo el efecto del : 
cuerpo) = 1.5 V, encuentre el voltaje de lectura de salida para un 1 almacenado y un 0 almacenado. Recuerde que en : 


una operación de lectura, las filas de bit están precargadas a Vpp/2. 


Resp. 30 mV; -75 mV 
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13.23 Un chip DRAM de 64 M bits fabricado en una tecnología CMOS de 0.4 ¡um requiere 2 um? por celda. Si la K 
distribución de almacenamiento es cuadrada, estime sus dimensiones. Además, si el circuito periférico (por ejemplo : 


los amplificadores de salida, decodificadores) agrega alrededor de 30% de área de chip, estime las dimensiones del ` 
chip resultante. 


Resp. 


13.11 


11.6 mm x 11.6 mm; 13.2 mm x 13.2 mm 


AMPLIFICADORES DE SALIDA Y DECODIFICADORES DE DIRECCIÓN 


Una vez estudiados los circuitos que por regla general se utilizan para construir las celdas de 
almacenamiento en SRAM y DRAM, ahora consideramos algunos de los otros bloques importantes 
de circuito en un chip de memoria. El diseño de estos circuitos, que comúnmente se conocen como 
circuitos periféricos de memoria, presenta interesantes desafíos y oportunidades a diseñadores 
de circuitos integrados: mejorar la operación de circuitos periféricos puede resultar en chips de 
memoria más densos y rápidos que disipan menos potencia. 


13.11.1 El amplificador de salida 


Después de las celdas de almacenamiento, el amplificador de salida es el componente más crítico 
en un chip de memoria. Los amplificadores de salida son esenciales para la correcta operacioni de 


"los DRAM y su uso en los SRAM resulta en mejoras en velocidad y área. 


Se encuentran en uso varios diseños de amplificadores de salida, algunos de los cuales son muy 
semejantes al amplificador diferencial MOS de carga activa estudiado en la sección 6.6. Aquí describi- 
mos un amplificador diferencial de salida que utiliza retróalimentación positiva. Debido a que el circuito 
es diferencial, se puede utilizar directamente en SRAM donde la celda SRAM utiliza las filas B y B. Por 
otra parte, el circuito DRAM de un transistor que estudiamos en la sección inmediata anterior es un 
circuito asimétrico que utiliza sólo una fila de bit, pero el circuito DRAM se puede hacer de modo que 


- se asemeje al circuito diferencial si se usa la técnica de “celda falsa” que en breve estudiaremos. Por lo 


tanto, supondremos que la celda de memoria cuya salida se va a amplificar desarrolla un voltaje de salida 
de diferencia entre las filas B y B. Esta señal, que puede variar entre 30 mV y 500 mV, dependiendo del 
tipo de memoria y diseño de celda, será aplicada a los terminales de entrada del amplificador de salida. 
El amplificador de salida, a su vez, responde produciendo una señal de alternancia lógica completa (0 
a Vpp) en sus terminales de salida. El circuito amplificador en particular que estudiaremos tiene una 
propiedad bastante rara: sus terminales de salida y entrada son las mismas. 


Un amplificador de salida con retroalimentación positiva. En la figura 
13.60 se muestra el amplificador de salida junto con parte del circuito de la otra columna de un chip 
RAM. Nótese que el amplificador de salida no es otra cosa que el conocido candado formado al 
acoplar en cruz dos inversores CMOS: un inversor está formado por los transistores Q, y Q, y el 
otro por los O; y Q4. Los transistores Os y Qs actúan como interruptores que conectan el amplificador 
de salida a tierra y Vpp sólo cuando se requiere acción de salida de datos. De otro modo, ¢, es bajo 
y el amplificador de salida no conduce. Esto conserva potencia, lo que es una consideración 
importante ya que por regla general hay un amplificador de salida por columna, resultando en miles 
de amplificadores de salida por chip. Nótese de nueva cuenta que los terminales x e y son los 
terminales de entrada y salida del amplificador. Como se indica, estos terminales 1/O están 
conectados a las filas B y B. Se requiere que el amplificador detecte una pequeña señal que aparece 
entre B y B, y la amplifique para producir una señal a plena alternancia en B y B. Por ejemplo, si 
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Ahora, si la celda está almacenando un 1, Ves = Vpp — Y, y 


wose- r) l (13.60) 
B 4 


sos- l (13.61) 


Como por regla general Cs es mucho mayor que Cs, estos voltajes de lectura son muy pequeños. 
Por ejemplo, pará Cs = 30 Cs, Vpp= 5 V y V,= 1.5 V, AV(0) será de unos —83 mV, y AV(1) será de 
33 mV. Éste es un escenario en el mejor de los casos, porque el nivel 1 de la celda podría muy bien 
estar debajo de (Vpp — V,). Además, en los modernos chips de memoria, Vpp es 3.3 V o incluso 
menor. En cualquier caso, vemos que un 1 almacenado en la celda resulta en un pequeño 
incremento positivo en el voltaje de la fila de bits, mientras que un cero almacenado resulta en un - 


` pequeño incremento negativo. Observe también que el proceso de lectura es destructivo porque el 


voltaje resultante en Cs ya no será (Vpp — V,) o 0. 

El cambio de voltaje en la fila de bits es detectado y amplificado por el amplificador de salida 
de columna. La señal amplificada se imprime luego en el condensador de almacenamiento, 
restableciendo así su señal al nivel apropiado (Vpp — Y, o 0). En esta-forma, todas las celdas de la 
fila seleccionada se refrescan. Simultáneamente, la señal a la salida del amplificador de salida de 
la columna seleccionada se alimenta a la fila de salida de datos del chip por medio de la acción del 


decodificador de columna. 


„La operación de escritura prosigue de manera semejante a la de lectura, excepto que el bit de 
datos por escribirse, que se imprime en la fila de datos de entrada, es aplicado por el decodificador 


. de columna a la fila de bits seleccionada. Entonces, si el bit de datos por escribirse es un 1, el 


voltaje de la fila B se eleva a Vpp (es decir, Cg se carga a Vop). Cuando conduce el transistor de 
acceso de la celda en particular, su condensador Cs se carga a Vpp — V; así, se escribe un 1 en la - 
celda. Simultáneamente, todas las otras celdas de la fila seleccionada se seleccionan simplemente. 

Aun cuando las operaciones de lectura y escritura resultan en la regeneración automática de 
todas las celdas de la fila seleccionada, deben tomarse medidas para la regeneración periódica 
de toda la memoria cada 5 a 10 ms, como se especifica para el chip en particular. La operación de 
regeneración se realiza en un modo de ráfaga, una fila a la vez. Durante la regeneración (o refres- 
cado), el chip no estará disponible para operaciones de lectura o escritura. Esto, sin embargo, no es 
problema serio porque el intervalo requerido para regenerar todo el chip es típicamente menos de 
2% del tiempo entre ciclos de regeneración. En otras palabras, el chip de memoria permanece 
disponible para operación normal durante más de 98% del tiempo. 


Ejercicios 


ES 
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cuerpo) = = 1.5 V, encuentre el voltaje de lectura de salida para un 1 almacenado yuo almacenado. Recuerde que en 
una operación de lectura, las filas de bit están id a Vop/2. 


| 
13. 22 Enun chip de memoria dinámica en particular, Cs = 30 fF, Cs = 1 pF, Vop= 5 V, Y, vas el efecto del 
Resp. 30 mV; -75 mV 
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13. 23 Un chip DRAM de 64 M bits fabricado en una tecnología CMOS de 0.4 ¡um requiere 2 um? por celda. Si la 

distribución de almacenamiento es cuadrada, estime sus dimensiones. Además, si el circuito periférico (por ejemplo 

los amplificadores de salida, decodificadores) agrega alrededor de 30% de área de chip, estime las dimensiones del 
` chip resultante. i l 


E E 


NDA 


Resp. 11.6 mm x 11.6 mm; 13.2 mm x 13.2 mm 
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i 13.11 AMPLIFICADORES 2E SALIDA y DECODIFICADORES DE DIRECCIÓN 
‘Una vez estudiados los circuitos que por regla general se utilizan para construir las celdas ‘de’ 
almacenamiento en SRAM y DRAM, ahora consideramos algunos de los otros bloques importantes 
de circuito en un chip de memoria. El diseño de estos circuitos, que comúnmente se conocen como 
circuitos periféricos de memoria, presenta interesantes desafios y oportunidades a diseñadores 
- de circuitos integrados: mejorar la operación de circuitos periféricos puede resultar en chips de 
memoria más densos y rápidos que disipan menos potencia. 


13.11.1 El amplificador de salida 


Después de las celdas de almacenamiento, el amplificador de salida es el componente más crítico 
en un chip de memoria. Los amplificadores de salida son esenciales para la correcta operación de 
los DRAM y su uso en los SRAM resulta en mejoras en velocidad y área. 

Se encuentran en uso varios diseños de amplificadores de salida, algunos de los cuales son muy 
semejantes al amplificador diferencial MOS de carga activa estudiado en la sección 6.6. Aquí describi- 
mos un amplificador diferencial de salida que utiliza retroalimentación positiva. Debido a que el circuito 
es diferencial, se puede utilizar directamente en SRAM donde la celda SRAM utiliza las filas B y B. Por 
otra parte, el circuito DRAM de un transistor que estudiamos en la sección inmediata anterior es un 
circuito asimétrico que utiliza sólo una fila de bit, pero el circuito DRAM se puede hacer de modo que 
se asemeje al circuito diferencial si se usa la técnica de “celda falsa” que en breve estudiaremos. Por lo 
tanto, supondremos que la celda de memoria cuya salida se va a amplificar desarrolla un voltaje de salida 
de diferencia entre las filas B y B. Esta señal, que puede variar entre 30 mV y 500 mV, dependiendo del 
tipo de memoria y diseño de celda, será aplicada a los terminales de entrada del amplificador de salida. 
El amplificador de salida, a su vez, responde produciendo una señal de alternancia lógica completa (0 
a Vpp) en sus terminales de salida. El circuito amplificador en particular que estudiaremos tiene una 

. propiedad bastante rara: sus terminales de salida y entrada son las mismas. 


Un amplifi icador de salida con retroalimentación positiva: En la figura 

13.60 se muestra el amplificador de salida junto còn parte del circuito de la otra columna de un chip 

RAM. Nótese que el amplificador de salida no es otra cosa que el conocido candado formado al 

acoplar en cruz dos inversores CMOS: un inversor está formado por los transistores Q, y O, y el 

otro por los Q; y Q4. Los transistores Os y Qs actúan como interruptores que conectan el amplificador 

de salida a tierra y Vpp Sólo cuando se requiere acción de salida de datos. De otro modo, $, es bajo 

> yel amplificador de sálida no conduce. Esto conserva potencia, lo que es una consideración 
importante ya que por regla general hay un amplificador de salida por columna, resultando en miles 

de amplificadores de salida por chip. Nótese de nueva cuenta que los terminales x e y son los 

terminales de entrada y salida del amplificador. Como se indica, -estos terminales I/O están 

ii conectadosa las filas B y B. Se requiere que el amplificador detecte una pequeña señal que aparece 
+ ©. ventre B y B, y la amplifique para producir una señal-a plena alternancia en B y B. Por ejemplo, si 
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Linea de le a es a 
palabras ; SR | Celda 
TEN ES i : seleccionada 


Amplificador 
diferencial 
de salida 


Circuito de 
igualación 
y precarga 


Línea B 


Fig. 13.60 Amplificador diferencial de salida conectadó a las líneas de bits de una columna en particular. Este 
circuito se puede usar directamente para las SRAM (que utilicen las lineas B y B). Las DRAM se pueden convertir 
en circuitos diferenciales mediante el uso del arreglo de “celda seca” que se ilustra en la figura 13.61. 


durante una operación de lectura la celda tenía un-1 almacenado, entonces se formará un pequeño 

voltaje positivo entre B y B, con ug más alto que us. El amplificador hará entonces que us se eleve 

a Vpop y us caiga a O V. Esta salida 1 es dirigida entonces al terminal de aguja VO del chip por el 
decodificador de columna (que no se muestra) y al mismo tiempo se utiliza para volver a escribir ` 
un 1 en la celda DRAM, efectuando así la operación de restablecer requerida porque el proceso de ' 

lectura del DRAM es destructivo. 

. En la figura 13.60 también se ilustra el circuito de precarga e igualación. La operación de este 

: Circuito es sencilla: cuando f,.es alto antes de una operación de lectura, los tres transistores 
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" conducen. Mientras Q; y Q, precargan las filas B y B a Vpp/2, el transistor O, ayuda a acelerar este 
proceso al igualar los voltajes en las dos filas. Esta igualación es de importancia crítica para la 
correcta operación del amplificador de salida: cualquier diferencia de voltaje que haya entre B y 
B antes de que se inicie la operación de lectura puede resultar en una errónea interpretación de su 


señal de 


entrada por el amplificador de salida. En la figura 13.60 se ilustra sólo una de las celdas 


en esta columna en particular, es decir, la celda cuya fila de palabras está activada. La celda puede 
ser o bien una celda SRAM o una DRAM. Todas las otras celdas de esta columna no estarán 
conectadas a las filas B y B (porque sus filas de palabras permanecerán bajas). 

Consideremos ahora la secuencia de eventos durante una operación de lectura: 


1. 


Up 


VD = 


Voo 7 Y, 


v(0) = 


El circuito de 'precarga e igualación se activa al elevar la señal de control ġ,. Esto hace que 
las filas B y B se encuentren a voltajes iguales, igual a Vpp/2. El reloj ¢, se hace bajo 
entonces y las filas B y Bse dejan flotar durante un breve intervalo. 


. La fila de palabras se hace alta, conectando la celda a las filas B y B. Se forma entonces 


un voltaje entre B y B, con ug más alta que uz si la celda está almacenando un 1, o Ug más 
baja que vz si la.celda está almacenando un 0. Para mantener simple el diseño de la celda, 
y para facilitar la operación a velocidades más altas, la señal de lectura, que se requiere 
que la celda proporcione entre B y B, se mantiene pequeña (típicamente de 30 a 500 mV). 


Una vez que una adecuada señal de voltaje de diferencia entre B y B sea formada por la 
celda de almacenamiento, el amplificador de salida conduce y la conecta a tierra y a Vpp 
a través de Qs y Qs, al elevar la señal de control de salida f,. Como inicialmente los 
terminales de entrada de los inversores están a Vpp/2, los inversores estarán operando en 
la región de transición donde la ganancia es alta (sección 13.2). Se deduce que inicialmente 
el candado estará operando en su punto de equilibrio inestable. Por lo tanto, dependiendo 
de la señal entre los terminales de entrada, el candado se moverá rápidamente a uno de sus 
dos puntos de equilibrio estable (en la sección 13.7 vea la descripción de la operación del 
candado). Esto se obtiene por la acción regenerativa inherente en retroalimentación 
positiva. En la figura 13.61 se ilustra con toda claridad éste punto, mostrando las ondas de 


Línea de palabras Amplificador de 
l activada salida activada 


Fig. 13.61 Ondas de vz antes y después de activar el amplificador de salida. En una operación de lectura 


de un “1”, 


el amplificador de salida hace que-eHpequeño incremento inicial AM(1) crezca exponencialmente 


`. a Vpp. En una operación de lectura de un “0”, el ARD) negativo crece a 0. Se forman ondas de señales 
RS en la línea B. p ; 


A e 
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la señal en la fila de bits para la operación de lectura de 1 y lectura de 0. Observe que una 

vez que se active el amplificador de salida, éste produce la pequeña diferencia inicial, 

AV(1) o AV(O), producida por la celda, para que crezca exponencialmente ya sea a Vpp 

(para una operación de lectura de 1) o a 0 (para una operación de lectura de 0). Las ondas 

de la señal en la fila de B serán complementarias a las que se ilustran en la figura 13.61 

para la fila B. En lo que sigue, cuantificamos el proceso de crecimiento exponencial de 
` Ug Y Up. 


Una mirada más rigurosa a la operación del amplificador de salida. El 
desarrollo de una expresión precisa para la señal de salida del amplificador de salida, que se muestra 
en la figura 13.60, es un trabajo bastante complejo que requiere el uso de modelos. a gran señal (y 
por lo tanto no lineales) de la curva característica de transferencia de voltaje (VTC) del inversor, 
así como tomar en cuenta la retroalimentación positiva. No haremos esto aquí, pero consideraremos 
la operación de una manera casi cuantitativa. 

Recordemos que en el momento de activar el amplificador de salida, cada uno de sus dos 
inversores está operando en la región de transición a Vpp/2. Entonces, para operación a pequeña 
señal, cada inversor se modela usando gmn Y Emp, las transconductancias de Oy y Op, respectivamente, 
evaluadas a una polarización de entrada de Vpp/2. Específicamente, un voltaje v; a pequeña señal, 
superpuesto sobre Vpp/2 en la entrada de uno de los inversores, da lugar a una señal de corriente de 
salida del inversor de (Zn + gmp)U; = Grmu; Esta corriente de salida es entregada a uno de los 


“ condensadores, Cp o C. El voltaje así creado en los terminales del condensador se retroalimenta 


entonces al otro inversor, es multiplicado por su Gm, que da lugar a una corriente de salida que 
alimenta al otro condensador, y así sucesivamente, en un proceso regenerativo. La retroalimentación 
positiva de este lazo significa que la señal alrededor del lazo, y por lo tanto de uz y ug, crecerá 
o decaerá exponencialmente (véase la figura 13.61) con una constante de tiempo de (Ca/Gm) [o 
(C3/G.,) porque hemos estado suponiendo Cs = C3]. Entonces, por ejemplo, en una operación de 
lectura de 1 obtenemos ' 


y, E 
Ug = FE + IN UB < Vop ( 3.62) 


i 


mientras que en una operación de lectura de 0, 


ao Vop Si : 
` ug= Ei - AOE (13.63) 
Como estas expresiones se han deducido siponi operación a pequeña escala, describen el 
crecimiento (decaimiento) exponencial de vz en forma razonablemente precisa sólo para valores 


cercanos a Vpp/2. Con todo, se pueden usar para obtener un estimado razonable del tiempo requerido 
para crear un nivel particular de señal en la fila de bits. 


o. EJEMPLO 13.7 


Considere el circuito amplificador de salida de la figura 13.60 en la lectura de un i Suponga que 
la celda de almacenamiento proporciona un incremento de voltaje en la fila B de AV(1) = 0.1 V. Si 
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los dispositivos NMOS de los amplificadores tienen (W/L), = 12 um/4 ¡um y los dispositivos PMOS 
tienen (W/L), = (30 ¡um/4 um), y suponiendo que los otros parámetros de la tecnología de proceso 


son como se especifica en el ejemplo 13.6, encuentre el tiempo necesario para que vg llegue a 4.5 V. 
Suponga C; = 1 pF. 


SOLUCIÓN 


Primero, determinamos las transconductancias gmn Y Emp 


W 
Emn y LaiCox 2 Vas e A) 


=50x2 2 (25-1) 


= 0.225 mA/V 
W 
Emp 7 HpCa (2) (Vas sl (F) 
p 


=20 xD as —1)= 0.225 mA/V 


Entonces, el inversor Gn es ; i 
Gn = Zman + Emp = 0.45 MAIV 
y la constante de tiempo 7 para el crecimiento exponencial de vg será 


_C_ 1x10” 
YES On 


l aiora; zel tiempo, Af, para que vg llegue a 4.5 V se puede determinar con l 
l i 4.5=2.5+0. g 


S ' resultando en 


. At=6.65 ms 


:Obtención de operación diferencial en RAM dinámicas. El amplificador 
. de salida descrito.antes responde a señales de diferencia que aparecen en filas de bits. Entonces, es 
capaz de rechazar señales de interferencia que son comunes a ambas filas, como las causadas por 
acoplamiento capacitivo proveniente de filas de palabras. Para que este rechazo.de modo común 
sea eficaz, debe tenerse cuidado para igualar ambos lados del amplificador, tomando en cuenta los 
- circuitos que alimentan ‘cada lado. Ésta es una consideración importante en cualquier intento por 
` hacer que la salida inherentemente asimétrica de la celda DRAM aparezca diferencial. Ahora 
- estudiaremos un esquema ingenioso para lograr este objetivo. Aun cuando la técnica ya tiene un 
buen tiempo [véase la primera edición de este libro CI todavía está en uso: hoy dia. El método 
se ilustra en la figura 13.62. 
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Líneas de palabras Líneas de palabras 


Fig. 13.62 Circuito para obtener operación diferencial a partir de la celda DRAM asimétrica. Nótense las 
celdas falsas a la extrema derecha y a la extrema izquierda. 


Básicamente, cada fila de bits se divide en dos mitades idénticas. Cada media fila se conecta 
a la mitad de las celdas de la columna y a una celda adicional, conocida como celda falsa, teniendo 
un condensador de almacenamiento Cp = Cs. Cuando una fila de palabras del lado izquierdo se 
selecciona para lectura, la celda falsa del lado derecho (controlada por Hp) también se selecciona, 
y viceversa, es decir, cuando una fila de palabras del lado derecho se selecciona, la celda falsa del 
lado izquierdo (controlada por p) también se selecciona. En efecto, entonces, la celda falsa sirve 
como la otra mitad de una celda DRAM diferencial. Cuando la fila de bits de la mitad izquierda 
está en operación, la fila de bits de la mitad derecha actúa como su complemento (o fila B) y 


viceversa. 


La operación del circuito de la figura 13.62 es como sigue: las dos mitades de la fila se precargan 
a Vop/2 y sus voltajes se igualan. Al mismo tiempo, los condensadores de las dos celdas falsas se 
precargan a Vpp/2. Entonces se selecciona una fila de palabras y la celda falsa del otro lado se activa 


(con Hp o ġpelevada a V op). Por lo tanto, la media fila conectada a la celda seleccionada desarrollará 


un incremento de voltaje (arriba de Vpp/2) de AV(1) o AV(0) dependiendo de si se almacena un 1 
o un 0 en la celda. Mientras tanto, la otra mitad de la fila.tendrá su voltaje conservado igual al de 
Cp (es decir, Vpp/2). El resultado es una señal diferencial de AV(1) o AV(O) que el amplificador 


de salida detecta y amplifica cuando está activado. Como de costumbre, al término del proceso: 


regenerativo, el amplificador hará que el voltaje en una mitad E la fila se convierta en Vpp y que 
en la otra mitad se convierta en 0. 


O A A AEN 


Ñ 
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Ejercicios 

13.24 Se requiere reducir el tiempo Af del circuito del amplificador de salida del ejemplo 13.7 a 4 ns al aumentar la; 
gm de los transistores (mientras se conserva el diseño igualado de cada inversor). ¿Cuáles son las relaciones (W/L) de š 
los dispositivos de canal n y p? 


Resp. (W/L) = 5; (WIL),= 12.5 


13.25 Si en el amplificador de salida del ejemplo 13.7 la señal disponible de la celda es sólo de la mitad (es decir, 
sólo 50 mV), ¿cuál será 41? 


Resp. 3.19 ns, un aumento de 23% 


AO A A A A A TEONA L A A A SERAN A ARS 


-43.11.2 El decodificador de dirección de fila 


Como se describe en la sección 13.9, se requiere que el decodificador de dirección de fila seleccione 
una de las 2“ filas de palabras, en respuesta a una entrada de dirección de M bits. Como ejemplo, 
considere el caso M = 3 y denote los tres bits de dirección Ay, A, y 42, y las ocho filas de palabras 
Wo, Wis .. - , Wa. Convencionalmente, la W, de fila de palabra será alta cuando 4, = 0, A, = 0 y 
A, = 0, por lo que podemos expresar W, como una función de Bool de Ap, A y Az, 


Wo = AAA: = AtA; +4: 


Por lo tanto, la selección de W, puede ser efectuada por una compuerta NOR de tres entradas cuyas 
tres entradas se conecten a Ap, A; y Áz, y cuya salida se conecte a la fila de palabras 0. La fila de 
palabras W; será alta cuando 4o = 1, 4,=1 y 4¿=0, y 


W, = A4142 = Ao + Ar + Az 


En consecuencia, la selección de W, puede ser realizada por una compuerta NOR de tres entradas 
cuyas tres entradas estén conectadas a Ao, A, y 4z, y cuya salida esté conectada a la fila 3 de palabras. 
En esta forma podemos ver que este decodificador de dirección se puede construir con ocho com- 
puertas NOR de tres entradas. Cada compuerta NOR es alimentada con la apropiada combinación 
de bits de dirección y sus complementos, correspondientes a la fila de palabras a la cual está 
conectada su salida. 

Un método sencillo para construir estas funciones NOR lo constituye la estructura de matriz 
que se muestra en la figura 13.63. El circuito que se ilustra es dinámico, donde cada fila de renglones . 
tiene unido un dispositivo de canal p que se'activa antes del proceso de decodificación mediante el 
uso de la señal de control de precarga 6,. Durante la precarga (¢, baja), todas las filas de palabras 
son elevadas a Vpp. Se supone que, en este punto, los bits de entrada de dirección todavía no se 
aplican y todas las entradas son bajas; 'de aquí que no haya necesidad para que el circuito incluya 
el transistor de evaluación utilizado en compuertas lógicas dinámicas. Entonces, la operación 
de decodificación comienza cuando se aplican los bits de dirección y sus complementos. Observe 
que los transistores NMOS están situados de-modo que las filas de palabras no seleccionadas 
se descargarán. Para cualquier combinación de entrada, sólo una fila de palabras no será descargada, 
y por lo tanto su voltaje permanece alto er Vpp. Por ejemplo, la fila O será alta sólo cuando Ay = 0, 
4; =0 y A = 0; ésta es la única combinación que resultará en que se corten los tres transistores 
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E Fila 2 


l conectados a la fila 0. Del mismo modo, la fila 3 tiene transistores conectados a Ao, A y Az, y así 


será alto cuando 4p= 1,4,=1,4,=0, y así sucesivamente. Una vez que las salidas del decodificador 
se estabilizan, las filas de salida se conectan a las filas de palabra de la distribución, por regla general 
a través de compuertas de transmisión controladas por reloj. Este decodificador se conoce como 


decodificador NOR. Observe que debido a la operación de precarga, sá circuito decodificador no ` 


disipa potencia estática. 


Vpp 


$r od 


Fila 0 
7 Fila 1 


Fila 7 


Fila 3 


. A2 SA A2 z . A, g “d Ar, A 3 Ao : Ao 


Dirección de fla. Ar 


` Fig. 13. 63. Decodificador de dirección NOR € en forma de circuito. Se selecciona una d iodio líneas (líneas 
de fila) usando una dirección. de 3 bits. 
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PRA A as 


Ejercicio 
"13.26. ¿Cuántos transistores se necesitan para una fila NOR con dirección de M bits? 


Resp. M" NMOS + M PMOS = M(M + 1) 


per SRUNI MATERS 


SS AS NES LA A IO A and 


43.11.3 El decodificador de dirección de columna 


De la descripción en la sección 13.9, la función del decodificador de dirección de columna es 
conectar una de las filas de 2” bits a la fila de datos de entrada/salida (VO) del chip. Como tal, es un 
multiplexor y se puede poner en práctica usando circuitos lógicos de transistor de paso, como 
se muestra en la figura 13.64. Aquí, cada fila de bits está conectada a la fila de datos de entrada/salida 
(VO) por medio de un transistor MOS. Las compuertas de los transistores de paso están controladas 
por filas 2", una de las cuales es seleccionada por un decodificador NOR semejante a la empleada 
para decodificar la dirección de fila. 

Una construcción alternativa del decodificador de columna. que utiliza un pequeño número 
de transistores (pero a expensas de más lenta velocidad de operación) se muestra en la figura 
13.65. Este circuito, que se conoce como decodificador de árbol, tiene una estructura sencilla de 
transistores de paso. Desafortunadamente, dado que puede existir un número relativamente gran- 
de de transistores en la trayectoria de señales, la resistencia de las filas de bits aumenta y la velocidad 
se reduce de modo correspondiente. 


Líneas de bits 


Dirección 

E Multipl 
columna — Multiplexor 
de N bits de transistor 


de paso 


Datos de:entrada/salida 


Fig. 43. 64 Decodificador de columna construido por una combinación de-un decodificador NOR y un 
multiplexor'de transistor:de paso. ~. ; 


JJ 
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Líneas de bits 
¡xqtltLo———_—————— <A. _——_—_— _AMMMMNNMMIM 
Bo B, B, B; B, B; Bs - ‘B, 


DP rap al wH wH HE ofi 4004 


Datos de saadad 


Fig. 13.65 Decodificador de columna en árbol. Nótese que la trayectoria en color muestra los transistores que 
están conduciendo cuando Ay = 1, A, = 0 y 42 = 1, la dirección que resulta al conectar B; a la linea de datos. 


13.27 ¿Cuántos transistores se necesitan para un decodificador de árbol cuando hay 2” filas de bits? 


i Resp. e 1) 


13.12 MEMORIA DE SÓLO LECTURA (ROM) 


Como se mencionó en la sección 13.9, una memoria de sólo lectura ROM) es aquella que contiene : 


patrones fijos de datos. Se utiliza en varias aplicaciones de sistemas digitales. Hoy día, una aplica- 
ción muy conocida de las ROM es en sistemas de microprocesadores en donde se emplea para 
almacenar instrucciones del programa de sistema operativo. Una ROM es particularmente apropia- 
da para estas aplicaciones porque no es volátil, es decir, retiene su contenido cuando se apaga la 
fuente de alimentación. 

Una ROM puede verse como un circuito lógico combinacional para el cual la entrada es el 
conjunto de bits de dirección de la ROM y la salida es el conjunto de bits de datos recuperados 
desde la ubicación dirigida. Este punto de vista lleva a la aplicación de las ROM en conversión de 
códigos, es decir, en el cambio de código de la señal de un sistema (binario, por-ejemplo) a otro. Se 
utiliza conversión de código, por ejemplo, en sistemas secretos de comunicaciones, donde el proceso 
se conoce como codificación. Consiste en alimentar el código, de los datos que se van a transmitir, 
a una ROM que produce bits correspondientes en un código sopuestamente secreto. EN proceso 
inverso, que también utiliza una ROM, se aplica en el extremo que recibe. . $ 
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En esta sección estudiaremos varios tipos de memoria de sólo lectura. Éstos incluyen ROM 

fj as, a las que llamaremos simplemente ROM; ROM programables (PROM) y ROM Lar iniaós 
que se pueden borrar (EPROM). 


Una MOS ROM 


En la figura 13. 66 se ilustra una MOS ROM simplificada de 32 bits (8 palabras x 4 bits). Como se indica, 
la memoria está compuesta de un conjunto de. MOSFET de enriquecimiento cuyas compuertas están * 


conectadas a las filas de palabras, con sus fuentes conectadas a tierra y sus drenes a las filas de bits. Cada 
fila de bits está conectada a la fuente de alimentación por medio de un transistor de carga PMOS, a la 
manera de los.circuitos lógicos pseudo-NMOS. Un transistor NMOS existe en una celda en particular 
si ésta está almacenando un 0; una celda que almacena un 1 no tiene MOSFET. Esta'ROM puede ser 
considerada como de 8 palabras de 4 bits cada una. El decodificador de fila selecciona una de las 8 
palabras al elevar el voltaje de la correspondiente fila de palabras. Los transistores de celdas conectados 
a esta fila de palabras conducirán entonces, reduciendo así el voltaje de las filas de bits (a las que los 
.* transistores de la fila seleccionada están conectados) de Vpp a un voltaje cercano al voltaje de tierra (nivel 
. de lógica 0). Las filas de bits que están conectadas a las celdas (de la palabra seleccionada) sin transistores 
(es decir, aquellas que almacenan un 1) permanecerán al voltaje de la fuente de alimentación (lógica 1) 
por la acción de los dispositivos PMOS de carga de conexión. En esta forma se pueden leer los bits de 
la palabra dirigida. 

Una desventaja del circuito ROM de la figura 13. 66 es que disipa potencia estática. Específi- 
camente, cuando se selecciona una palabra, los transistores de esta fila en particular conducirán 
corriente estática que es alimentada por los transistores PMOS de carga. La disipación de potencia 
estática se puede eliminar por medio de un simple cambio. Más que conectar a tierra los terminales 
de la compuerta de los transistores PMOS, se pueden conectar a una fila de precarga ¿f que 
normalmente es alta. Justo antes de una operación de lectura, ġ se reduce (baja) y las filas de bits 
se precargan a Vpp por medio de los transistores PMOS. La señal $ de precarga se eleva entonces, 
y la fila de palabras se selecciona. Las filas de bits que tienen transistores en la palabra seleccionada 
se descargan entonces, indicando así ceros almacenados, mientras que aquellas filas para las que 
no o está presse un transistor oa a a Vomi indicando ngue almacenan números 1. 


Ejercicio 


de un ROM. Considere el ROM de la figura 13. 66 con las: compuertas de los dispositivos PMOS desconectados de 

tierra y conectados a una señal q de: control de precarga. Supongamos que todos los dispositivos NMOS tienen W/L = 

6 um/2 ¡um y todos los dispositivos PMOS tienen WI/L=24 ym/2 um. Suponga qué Cox = 50 pA/V?, da =20 pA/V?, 
Vn = -Vp = 1 Vy Vop =5 V. 


pa 13.28 El propósito de este ejercicio es estimar los diversos tiempos de propagación que intervienen en la operación 
y 


3 ; 
| (a) Durante el intervalo de precarga, $ se reduce a 0 V. Estime el tiempo Teui para cargar una fila de bits 


(b) 


a un voltaje de fila de bits a un valor medio en el intervalo de 0 a 5 V (es decir, 2: 5 V). La capacitancia de 
fila de bits es 2 pF. Nótese que toai los transistores NMOS están en corte en este momento. 


Una vez terminadó.el intervalo dé precarga y ¢ régresa a Vpp, el decodificador de fila eleva el voltaje de la 
fila de palabras seleccionada.. Debido.a la resistencia y capacitancia finitas de la fila de palabras, el voltaje 

se eleva exponencialmente, hacia Vpp: Si la resistencia de cada una de las filas de palabra de polisilicio es 
3kQ y la capacitancia entre la fila de palabras y tierra es 3 pF, ¿cuál es el tiempo de elevación (10% a 90%) *¿ 
del voltaje de la fila de palabras? '¿Cuál es el voltaje alcanzado al fiñal de una constante dé tiempo? 


| 
de-0 a 5 V. Utilice, como: promedio de la corriente de carga; la corriente suministrada por un transistor PMOS 
E 
A 
F 
E 
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Dirección de palabra 


A. amplificadores de salida 
Thir. 


‘Fig. 4 3.66. Memoria MOS sencilla de sólo lectura organizada. como 8 palabras x4 Ens. 
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(c) Si aproximamos la elevación exponencial del voltaje de la fila de palabras por un escalón igual al voltaje Ẹ 
alcanzado en una constante de tiempo, encuentre el intervalo Af requerido para que un transistor NMOS 
descargue la fila de bits y baje su voltaje en 0.5 V. (Se supone que el aapliRcadar de salida necesita un. 
cambio de 0.5 V en su entrada para detectar un: valor bajo: de sacd 


AREA 


f 
E 


: 
Š 
h, 


Resp. (a)6.l ns; w) 19.8 ns; 3.16 V; (c) 2.9 ns 


ROM programables de mascarilla 


"Los datos almacenados en las ROM estudiadas antes se determinan en el momento de la fabricación, 
, de acuerdo con las especificaciones del' usuario. No obstante, para evitar tener que diseñar en forma * 
personalizada cada ROM desde el principio (lo cual sería un proceso sumamente costoso), se 
fabrican ROM usando un proceso conocido como programación de mascarilla. Como se explica 
enel apéndice A, se fabrican circuitos integrados en una oblea de silicio usando una secuencia de 
; pasos de procesamiento que incluyen fotomáscara, grabado y difusión.. En esta forma, se crea 
un patrón de uniones e interconexiones en la superficie de la oblea. Uno de los pasos finales en el 
proceso de fabricación consiste en cubrir la superficie de la oblea con una capa de aluminio y luego 
se graba de manera selectiva (usando una mascarilla) para eliminar „partes del aluminio, dejando 
aluminio sólo' donde se desean las interconexiones. Este último paso se puede emplear para 
programar (es decir, almacenar un patrón deseado) en una ROM. Por ejemplo, si la ROM se hace 
de transistóres MOS de'enriquecimiento como en la figura 13.66, entonces se incluyen MOSFET 
+ 'entodas las ubicaciones de bits, pero sólo las compuertas de los transistores en donde se vayan a 
"guardar ceros se conectan'a las filas de palabras; las compuertas en donde se vayan a guardar 
números 1 no se conectan. Este patrón está determinado por la máscarila, que se: produce de acuerdo 
> con las especificaciones del usuario. i 
-Las ventajas económicas del procesó de programación cón mascarilla 'deben'ser obvias: todas 
las ROM se fabrican de modo semejante; los diseños persorializados se presentan durante uno de 
los pasos finales de fabricación. 


ROM programables (PROM y EPROM) 


Las PROM son ROM que pueden ser programadas por el usuario, pero sólo una vez. En un diseño 
típico utilizado'en las BJT'PROM se emplean fusibles de polisilicio para conectar el emisor de cada 
BJT a la correspondiente fila de dígito. Dependiendo del contenido deseado de una celda ROM, el 
fusible se puede dejar intacto o quemarse con una elevada corriente. El proceso de programación, 
obviamente, es irreversible. 

Una ROM programable que se puede borrar, o EPROM, es una ROM que puede ser borrada y 
reprogramada tantas veces como el usuario desee, con lo que es el tipo más adaptable de memoria 
de sólo lectura; pero debe observarse que el proceso de borrado y reprogramación es lento y puede 
realizarse pero no con frecuencia. 

Las EPROM más avanzadas utilizan variantes de la celda de memoria cuya sección transversal 
se muestra en la figura 13.67(a). La celda es básicamente un MOSFET de canal n del tipo de 
enriquecimiento.con dos compuertas hechas de material de polisilicio. ? Una de las compuertas no 
está eléctricamente conectada a ninguna otra parte del circuito, más bien, se deja flotando y 
apropiadamente recibe el nombre de'compuerta flotante, La otra compuerta, que se denomina 


Der 
PERSO 


3 Véaso e en a ios A AG una idescriptiótd de la a tecnología: de pora silicio. ` 
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. A y PRE RARE IRA 


a a 
flotante EZ -aa Y 


Compuerta 
selectiva 


E (a): ES: . (b) 
: Fig: 43.67 €: Sección transversal y ®©) simbolo de circuito del transistor de desde flotante usada 
como celda EPROM. : . 


compuerta PEN funciona en la misma forma que la compuerta de un MOSFET normal de: 
enriquecimiento. 

El transistor MOS, de la ADE 13. 67 (a) se conoce como transistor de compuerta flotante 

-~ y tiene el símbolo de circuito. que se ilustra en la figura. 13 -67(b). En este símbolo, la línea 

interrumpida denota. la. compuerta, Soa; La celda de memoria se .conoce como celda de 

Examinemos ahora la operación del transistor. de compuerta flotante. Antes de programar la 

. cẹlda. (en breve explicaremos lo.que esto significa), no existe carga en la compuerta flotante y el 

dispositivo opera como MOSFET normal de aaa de canal ». Por lo tanto, exhibe la 


No programado a kr o -~ Programado (0) - 


do. ES e Pei “des “> uo 
Hs Voltaje de salida ae DR 


Fig. 13.68 Ilustración del desplazamiento de la curva característica ip-v0s d de un transistor de compuerta 
flotante como resultado de una programación. - >: sisgiz ari va. soh gia 
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- curva característica íp-Ugs que se muestra como curva (a)'de la figura 13.68. Nótese que en este 
caso el voltaje de umbral (V;) es más bien bajo. Este estado del transistor se conoce como estado 
.no programado; es uno de dos estados en que puede existir el transistor de compuerta flotante. 
Tomemos arbitrariamente el estado no programado para representar un 1 almacenado, esto es, un 
transistor de compuerta flotante cuya curva característica ip-Ugs es la que se muestra como curva 

` (a) en la figura 13.68 y se dice que almacena un 1. 

Para programar el transistor de compuerta flotante, se aplica un elevado voltaje (16 a 20 V) 
entre su dren y fuente. Simultáneamente, se aplica un elevado voltaje (unos 25 V) a su compuerta 
selectiva. En la figura 13.69 se muestra el MOSFET de compuerta flotante durante la programación. 
En ausencia de carga alguna en la compuerta flotante, el dispositivo se comporta como MOSFET 
normal de enriquecimiento de canal n. Se crea una capa (canal) de inversión de tipo n en la superficie 
de la oblea como resultado del elevado voltaje positivo aplicado a la compuerta selectiva. Debido 
al elevado voltaje positivo en el dren, el canal tiene una forma ahusada. : 

El voltaje entre dren y fuente acelera electrones a través del canal. A medida que estos electrones 
llegan al extremo del dren del canal, adquieren energia cinética suficientemente grande y se conocen 
cómo electrones calientes. El elevado voltaje positivo en la compuerta selectiva (mayor que el 
voltaje de dren) establece un campo eléctrico en el óxido aislante. Este campo eléctrico atrae los 
electrones calientes y los acelera hacia la compuerta flotante. En esta forma se carga la compuerta 
flotante y la carga que acumula queda atrapada. 

Afortunadamente, el proceso de carga de la compuerta EN es autolimitante. La carga 
negativa que acumula en la compuerta flotante reduce la intensidad del campo eléctrico en el óxido 
al punto que finalmente es incapaz de acelerar más electrones calientes. 

Veamos ahora el efecto de la carga negativa de la compuerta flotante en la operación del 
transistor. La carga negativa atrapada en la compuerta flotante hará que los electrones sean repelidos 
de la superficie del sustrato. Esto implica que para formar un canal, el voltaje positivo que tiene que 
ser aplicado a la compuerta selectiva tendrá que ser mayor que la requerida cuando la compuer- 
ta flotante no está cargada. En otras palabras, el voltaje de umbral V, del transistor programado será 
más alto que el del dispositivo no programado. De hecho, la programación hace que la curva 
característica ¡p-Ugs se desplace a la marcada como (b) en la figura 13.68. En este estado, conocido 
como estado programado, se dice que la celda está almacenando un 0. 


425 


Compuerta de selección 


Fig. 13.69 l Transistor de compuerta flotante durante una programación. pa 
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“Una vez programado, el dispositivo de compuerta flotante retiene su curva característica i-u 
e . desplazada (curva b) incluso cuando la fuente de alimentación se apague. De hecho, resultados 
. experimentales extrapolados indican que el asponiayo puede permanecer en el estado programado 
“hasta por 100 años. - `~ 
Leer el contenido de la celda de compuerta apilada es fácil: un voltaje Vos situado entre valores 
bajo y alto de umbral (véase la figura 13.68) se aplica a la. compuerta selectiva. Mientras que un 
dispositivo programado (el que almacena un 0) no conduce, un dispositivo no programado (el que 
almacena un 1) conduce densamente. 
Para regresar el MOSFET de compuerta flotante a su estado no TE N la carga almace- 

- nada en la compuerta flotante tiene que regresar al sustrato. Este proceso de borrado puede ' 
efectuarse si se ilumina la celda con luz ultravioleta de longitud de onda correcta (2537 Å) durante 
un tiempo especificado. La luz ultravioleta imparte suficiente energía fotónica a'los electrones 
atrapados, permitiéndoles vencer la inherente barrera de energía y por lo tanto ser transportados por 
el óxido, de regreso al sustrato. Para permitir este proceso de borrado, el paquete EPROM contiene 
una ventanilla de cuarzo. Por último, debe observarse que el dispositivo es extremadamente durable 
y puede ser borrado y programado muchas veces. . 

Una ROM programable adaptable es la PROM borrable eicecamente (EEPROM). Como 
su nombre lo indica, una EEPROM se puede borrar y reprogramar eléctricamente sin necesidad 
“de iluminación ultravioleta. Las EEPROM utilizan una variante del MOSFET de compuerta 
flotante. ; ; 
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13.13 EJEMPLO-DE SIMULACIÓN DEL SPICE 


Concluimos este capítulo con un ejemplo que ilustra el uso del SPICE en el análisis de circuitos 
digitales CMOS. Para evaluar la necesidad del. SPICE, recordemos -que en todo este capitulo 
habíamos tenido que hacer muchas suposiciones de simplificación para que el análisis manual 
fuera posible, y:también para'que los resultados fueran lo suficientemente sencillos para obtener 
conocimiento sobre el diseño. Éste es en especial el caso en el análisis de la operación dinámica de 
circuitos lógicos. El análisis asistido por computadora con el programa SPICE no sólo hace obvias 
las aproximaciones y produce resultados precisos, sino que también permite el uso de modelos 
MOSFET más precisos. Estos modelos, desde luego, son demasiado complejos para usarse en 
análisis manuales. El siguiente ejemplo debe servir para ilustrar el poder y utilidad del análisis con 
ayuda de computadora. Otros ejemplos se pueden hallar en la obra de Roberts y Sedra (1992 y 
1997). 


EJEMPLO 13.8: OPERACIÓN DINÁMICA DEL: INVERSOR CMOS 


Utilizamos el SPICE para determinar los tiempos de propagación de un inversor CMOS. En la figura 
13.70 se ilustra este inversor, formado por los transistores M, y Mz, y cargados por una capacitancia 
de 0.1 pF que excita otro inversor idéntico (M,, M4). El archivo de entrada del SPICE para este 
ejemplo aparece en el apéndice D. La lista muestra que se utiliza una tecnología de proceso 
CMOS de 3 m.y -que se usa un modelo MOS de 3 niveles en las simulaciones: Los valores de : 
parámetros de la tecnología de proceso se incluyen en los enunciados del modelo del MOSFET. 
De particular interés aquí son'los siguientes parámetros: . 
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O aaa 


K, =40 ANV?  k=12 A/V? 
SEA A EE A S E EE EE 
Vno =0.7V Vio =-0.8 V Vop =5V 


C,,=0.7fF/um?  Cjaln=3.0x 107 F/m (ancho)  Cgaly=2.5 x 107” F/m (ancho) 
gd gd lp 


Fig. 13.70 Cascada de dos cir- 
cuitos inversores CMOS para el 
ejemplo 13.8. 


(a) Dispositivos de tamaño minimo: (7) = (2) asm 


\ L), A L 3 jan 
EIE (W) -34m (W) _E[W) 104m 
(b) Dispositivos igualados:( A a T Al 4 3 um 


Para determiriar la respuesta transitoria, se aplica un pulso de 0 a +5 V de 20 ns de duración a la 
entrada del primer inversor. Se pide un análisis de transitorios sobre un intervalo de 50 ns usando un 
escalón de tiempo de 0.1 ns. Además, la curva característica de transferencia de voltaje se determinó 
usando una altemancia de voltaje de entrada (como se hizo en el ejemplo 5.14). Antes de presentar 
los resultados del análisis, debemos observar que como no se especifican las áreas de difusión 
del dren, el SPICE no calcula Ca y emplea en su lugar los valores predeterminados de cero. Por 

- lo tanto, los tiempos calculados están basados sólo en las capacitancias de la compuerta y, desde 
luego, la:capacitancia de carga de 0.1 pF. En un diseño real de circuito integrado, el MOSFET se 

- caracteriza de una manera más completa y se incluyen todas las capacitancias en el modelo. En 
la tabla 13.2 se presenta un resumen de los resultados del análisis del SPICE. En la figura 13.71 
se muestra la onda del pulso de entrada y la de la señal a la salida del primer inversor en la 
cascada para los dos casos analizados. A continuación haremos varios comentarios sobre estos 

š. resultados. El > pio y A8 m a A >oma 


1. La curva característica de voltaje de transferencia (VTC) del inversor de mínimo tamaño 
es claramente asimétrica, como es evidente por el valor del voltaje de umbral y los valores 
desiguales de márgenes de ruido. La ventaja del diseño igualado es obvia. (Nótese, sin. 
embargo, que parece que el diseño igualado compensa en excéso las movilidades desigua- 
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les y quizá una (W/L), = 9/3 sería más apropiada.) Los márgenes de ruido en el caso igua- 
lado son muy cercanos al valor teórico calculado usando la ecuación a 3.11), que produce 
NM = NM, =2. 06 V. 


Tabla 13.2 RESULTADOS DEL SPICE PARA EL EJEMPLO 13.8 


a 
, Vm Ve `. -Vin -NM. NM ter toni to 
Caso : 


V VO M M M (ms) (ms) (ns) 


(a) Dispositivos de tamaño mínimo 


ALA as TON 
B 8 3 um 190 130 2.11 130 2.89- 5.50 1.89 3.75 
n P 
(b) Dispositivos igualados 


W W 

| -34m (MV do 211 289. 211 211 196 229 212 
3w’ | L 3 ym , - l 

n o AS P ` i 


2. La asimetria de la respuesta transitoria del inversor de tamaño mínimo es evidente. Observe 
que tru es más largo que fp, en un factor de 2.85, casi ¡igual a la razón 4»/yy. El resultado 
es un tp relativamente largo. El diseño igualado. rectifica este problema y hace que fpLy y 
tpu, Sean casi iguales. Observe que fp, aumenta en alrededor de 21% como resultado del 
aumento en capacitancia total, ya que el área del dispositivo de canal p aumenta; tp se 
reduce en alrededor de 43% y, por supuesto, la respuesta se ha hecho casi simétrica. Nótese, 
sin embargo, que aquí otra vez hay evidencia de exceso de compensación. También 
recuerde que no hemos incluido las capacitancias de dren y memoria a granel, por lo cual 
todas las cantidades de tiempo de propagación están subestimadas. 


3. Con toda seguridad el lector tiene curiosidad por correlacionar estos resultados con los 
-obtenidos usando análisis manual, Para Investigar es este > punto, debeis primeroie estimar el 
¡“valor de la capacitancia equivalente” e 2 


e= =2C + 2C+ C, +. Ca + Cas 
donde. l 
Cu Ca =03x3= 0.9 fF CoE 
Cán = 0.25 x 3= 0.75 fF, para el caso de tamaño minimo 
Sa =0.25x 10 =2.5 fF, para`el caso igualado. 
ve = 100 ro 
 Cp=3x3x07= 631F i 
nC =3x3%07= 6.3 fF, pará el.caso dë'tamañio mínimo 


A “Ca =10x3x07= 21.0:fF, para el caso igualado 
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z ¡Entonces. 


C = 115.9 fF, para el caso de tamaño mínimo” 
C = 134.1 fF, para el caso igualado 
Con la ecuación (13.13), tpn Se puede determinar.como 
; 1.6 x 115.9 x 107 
PRL 0x10 x5 


f 1.6 x 134.1 x 10" 
PRL Ox 10% x5 


= 0.93 ns, para el caso de tamaño mínimo 


= 1.07 ns, pará el caso igualado `` 
Del mismo modo, fp, se puede determinar como -. 


16x1159x 10% — 


Ipua = 12x10%x5 = 3.09 ns, para el caso de tamaño mínimo 
` 1 quis ; f 
tpu = ALOE - = 1.07 ns, para el caso igualado 

12 xx 10% 5 A A RE 


Resumen 


E Au acido a CMOS es una de cuatro nnda de i 


IC digitales en uso actualmente (las otras son la bipolar, 
BiCMOS y GaAs), es la preferida. Esto se debe a su disipa- 
ción cero de potencia estática y excelentes características 
estáticas y dinámicas. Además, avances en la tecnología de 
proceso CMOS han hecho posible la fabricación de transis- 
tores MOS con longitudes de canal de sólo 0.15 um. La alta 
impedancia de entrada de transistores MOS permite el uso de 
almacenamiento de carga en condensadores ‘como medio 
de obtener memoria, una técnica satisfactoriamente explota- 
da en lógica dinámica y memoria dinámica: ` ` 


MM El inversor CMOS suele diseñarse usando la longitud 
mínima de canal tanto para transistores NMOS como PMOS. 
El ancho del transistor NMOS es por regla general de 1.5 a 


2 veces L y el ancho del dispositivo PMOS es.(4/ Hp) veces .. 


esa cantidad. Esta última condición (de igualamiento) asegu- 


ra que el inversor conmute a Vpp/2, da iguales capacidades... - .. 


+ nado como ——__—_—_ 


Observamos que todos estos valores son alrededor de la mitad de los calculados por el 
SPICE. Esto, aunque “descóncertante, no débe sorprendémos puesto que utilizamos un 
modelo muy sencillo en el análisis manúal. Observemos ` que el valor de C en el caso 
igualado es más alto que para el inversor de tamaño. minimo en alrededor de 16%, lo que 
explica « el aumento (casi 21%) en > tpn, como calcula el SPICE. 


“de excitación de corriente en ambas direcciones y tiempos de 


propagación simétricos. 


= Una técnica sencilla para determinar el tiempo de pro- 
pagación de una compuerta lógica es determinar.el promedio 


„de corriente Im disponible para cargar (o descargar) una 


capacitancia de carga C. Entonces, fps (0 tpp) está determi- 


« Poda) 
La 


M Una compuertalógica CMOS complementaria consta de 
una red- NMOS de desconexión (PDN) y una red PMOS 
de conexión (PUN). La PDN conduce para toda combina-. 

_ ción de. entrada. que requiera una salida baja. Como un- 
transistor NMOS conduce cuando su entrada es alta, la PDN- 
se sintetiza más directamente a partir de la expresión para la : 


salida baja (Y) como una función de las entradas no comple- 
mentadas. En forma complementaria, la PUN conduce para 


hh. Há A 


toda combinación de entrada que corresponda a uná salida 
alta. Como un PMOS conduce cuando su entrada es baja, la 
PUN se sintetiza más directamente a partir de la expresión 
para una salida alta (Y) como una función de las entradas 
complementadas. 


MÍ Los circuitos lógicos CMOS suelen diseñarse para tener 


igual capacidad de excitación de corriente en ambas direccio- , 


nes. Además, el valor del peor caso de las corrientes de cone- 
xión y desconexión se hace igual a los del inversor básico 
(igualado). La determinación de dimensiones de un transistor 
está basada en este principio y hace uso de las relaciones 
equivalentes (W/L) de dispositivos enserie y id (ecua- 
ciones 13.27 y 13.28). 


u El circuito lógico CMOS complementario utiliza dos tran- 
sistores, im NMOS y un PMOS, por cada variable de entrada. 
Así, la complejidad del circuito, el área de silicio y la capaci- 
tancia parásita aumentan con la convergencia. 


E Para reducir la cuenta de un dispositivo, se utilizan otras 


dos formas de CMOS estático, por ejemplo un circuito lógico 
pseudo-NMOS y uno de transistor de paso (PTL), en apli- 
caciones especiales como suplemento al CMOS complemen- 
tario. IS e 


E Un circuito lógico pseudo-NMOS utiliza la misma PDN 


“que en un circuito lógico CMOS complementario, pero susti- 
tuye una red de conexión (PUN) con un solo transistor PMOS 
cuya compuerta está conectada a tierra. A diferencia de un 
CMOS complementario, un pseudo-NMOS es una forma de 
circuito lógico en el que Voz está determinado por la relación 
r entre kn y kp Normalmente, r se selecciona entre 3 y 10 y su 
valor determina los márgenes de ruido. 


W Unpseudo-NMOS tiene la desventaja d de disipar potencia 
estática cuando la salida” 'de la compuerta. lógica es baja. La 
potencia estática se puede - eliminar al conectar la carga del 


PMOS durante sólo un breve intervalo, conocido como inter. 


valo de precarga, para cargarel nodo de salidaa Vopn. Entonces, 
se aplican las entradas. y, dependiendo de. la combinación de 
entrada, el nodo de salida permanece alto o se descarga através 
de la red de desconexión (PDN). Ésta es la' esencia de un 
circuito lógico. dinámico. 


M “Un circuito lógico” “de trañisistor de paso utiliza ya sea 


transistores iridividuales NMOS o compuertas CMOS detrans- 
misión para construir una red de interruptores que sean con- 
trolados por. variables lógicas" de entrada: Los interruptores 
construidos con' transistores individuales NMOS, aunque sen- 
cillós, resultan en la reducción de Voi desde: Vop a Vpp— Y. 


“MM Los flip-flops utilizan uno o más cándados: Un candado 
estático básico es-un circuito biestable construido con dos 
inversores coriectados enun lazo deretroalimentación positiva. 
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El candado:puede permanecer indefinidamente en cualquier 
estado estable. z 


W Cómoaltemativa al método de retroalimentación positiva, 


se puede obtener memoria con el uso de almacenamiento de 


cargas. Varios flip-flops CMOS se construyen de esta forma, 
incluyendo algunos flip-flops D maestro-esclavo. 


W Un multivibrador monoestable tiene un éstado estable, en 
el que puede permanecer indefinidamente, y un estado casi 
estable, al que entra en el disparo y en el que permanece durante 
un intervalo predeterminado T. Los circuitos monoestables se 
pueden usar para generar una señal de pulsos de altura y ancho 
predeterminados. 


E Un muitivibrador astable no tiene estados estables, pero 
tiene dos estados casi estables, entre los cuales oscila. El 
circuito astable, en su operación, es, en sreaidad un generador 
de ondas cuadradas. 


W Un oscilador en anillo se construye al conectar un número 
impar (N) de inversores en un lazo; fose = 1/2Nftp. 


E Una memoria de acceso aleatorio (RAM) es aquella en la 
que el tiempo necesario para guardar (escribir) información y 
recuperar (leer) información es independiente de la ubicación 
física (dentro de la memoria) en que se guarda la información. 


WE La mayor parte de la memoria de un chip está formada de 
celdas en las que se guardan los bits y que están típicamente 
organizados en una matriz cuadrada. Se selecciona una celda 
para lectura o escritura al activar su renglón (fila), a través 
del decodificador de dirección de fila, y su columna, a tra- 


. vés del decodificadór de 'dirección dè columna. El amplifi- 


cador de salida detecta el contenido de la celda seleccionada y 
lo proporciona al terminal de salida de datos del chip. 


E Hay dos clases de MOS RAM: estático y dinámico. Los 
RAM estáticos (SRAM) utilizan flip-flops como celdas de 
almacenamiento. En un RAM dinámico (DRAM), los datos se 
guardan en un condensador y por lo tanto debe.ser regenerado 
periódicamente. Los chips DRAM producen la capacidad má- 
xima posible de almacenamiento para un área dada de chip. 


E Amn cuando se utilizan amplificadores € de salida en los 
SRAM para acelerar suóperación, son eseñiciales en los DRAM. 
Un ainplificador típico de salida"es un circuito diferencial que 
utiliza retroalimentación positiva para obteñér una señal de 
salida | que crece é exponeticialmente | hacia Von! o o.” 


a E memorias de sólo:-lłectura (ROM). contienerrpatrones 
fijos de datos que se guardan-al momento-de la fabricación y . 
no pueden ser cambiados por. el usuario. Por. otra parte, el | 
contenido de una ROM programable borrable (EPROM) pue- 
.de ser cambiado por el usuario. El borrado y ia 
es un proceso lento y sólo se. E vez. 


ti 
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E Algunos EPROM utilizan MOSFET de compuerta flo- 
tante (figura 13.67) como celdas de almacenamiento. La 
celda se programa al aplicar un alto voltaje a la compuerta 
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Sección: 43. 1: Diseño de circuitos. digitales: 


un repaso 


13.1 Para una a familia des circuitos ys lógicos que utiliza una 
fuente de alimentación de 3 `V, sugiera un conjunto 
ideal de valores para Vas Vius Vin Vou Vor. NM, 

-NMy. Igualmente, trace una' cúrva característica 
“de transferencia de voltaje. ¿Qué valor de o de 
cación ideal del lector? 

13.2 Para una familia de circuitos lógicos en isc: la 

`. tecnología básica empleada proporciona un límite inhe- 
rente ala ganancia de 50 V/V de voltaje de baja frecuen- 
cia a pequeña señal. Si,.con una fuente de 3.3 V, los 
3 “valores de Vor y Von. son ideales, pero Va = 0.4 Von, 
¿cuáles son los mejores valores posibles de Voz y Viy que 
* .. se pueden esperar? Silos márgenes reales de ruido son 
“sólo .7/10:de estos valores, ¿cuáles Vz y Vy resultan? 
¿Cuál es la ganancia de voltaje a gran señal [definida 
- como (Voy — Vo MV = Vi]. (Sugerenciá: “utilice 
-aproximaciones de línea recta para la curva característica 

de transferencia de voltaje.) Lo. 


seleccionada. El borrado se obtiene al iluminar el chip-con ` 
luz ultravioleta. Incluso más - “adaptables, las EEPROM 5 se 
pueden borrar y ds eléctricamente. 
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13.3 Una familia de circuitos lógicos, destinada para uso 
en una aplicación de procesamiento de señal digital en 
un aparato para sordera recién diseñado, puede operar 

- confueñtes de alimentación de una sola pila de 1.2 V. 

- “Si, para suinversor, las señales de salida alternan entre 

“0 y Vpop, los puntos de “ganancia de uno” están sepa- 
rados por menos de 1/3 Vpp; y los márgenes de ruido 
están a no más de 30% uno de otro, ¿qué intervalos 
de valores de Vz, Vm, Vor, Vòn, NM, y NM puede 
esperar el lector para la mínima fuente de batería 
posible? 

13.4 En una familia de circuitos lógicos en fábula el 
inversor estándar, cuando está cargado por un circuito 
semejante, tiene un tiempo de propagación especifi- 

.. Sado de 1 Zas 

(a) Si la corriente disponible para Cargar una capa- 
- citancia de carga es la mitad dela disponible para 
descargar la capacitancia, ¿qué espera el lector 

que sean try Y tpnL? 
Lo) . Si cuando se agrega una carga capacitiva externa 
+ ¿del pF ada salida del inversor, sus tiempos de 
£ . 32 -propagación aumentan 70%; ¿cuábestima el lec- 


13.5 


13.6 


- Sila frecuencia de operación se redujera en el mismo, 
factor que el voltaje de la fuente (es decir, 3.3/5), ¿qué 


D13.7 


tor que sea la capacitancia combinada normal de 
salida y entrada del inversor? 3 
Si sin la carga adicional de 1 pF conectada, el in- 
versor de carga se retira y se observa que los tiem- 
pos de propagación decrecen 40%, ¿cuáles estima 
el lector que sean los dos componentes de la capa- 
citancia encontrada en (b), es decir, el componente 
- debido ala salida del inversor y otras capacitancias 
parásitas conexas y el componente debido a la 
entrada del inversor de carga? 


(c) 


En una familia de circuitos lógicos en particular, que 


opera con una fuente de 3.3 V, el inversor básico toma 
una corriente de 40 ¡A de la fuente en un estado y 
0 uA en el otro. Cuando el inversor se conmuta a 
razón de 100 MHz, el promedio de la fuente de 
alimentación se convierte en 1504A. ¿Cuál estima el 
lector que sea la capacitancia equivalente del nodo de 
salida del inversor? 
Un conjunto de compuertas lógicas para las cuales la 
disipación de potencia estática es cero, y la disipación 
de potencia dinámica, como se especifica en la ecua- 
ción (13.4) es 10 mW, opera a 50 MHz con una fuente 
de 5 V. ¿En qué fracción podría reducirse la disipa- 
ción de potencia si fuera posible la operación a 3.3 V? 


potencia adicional podría ahorrarse? 
Una familia de circuitos lógicos con cero disipación 


_ de potencia estática opera normalmente a Vpp = 5 V. 


Para reducir su disipación de potencia dinámica, que 
está especificada por la ecuación (13.4), se conside- 
ra la operación a 3.3 V. Se encuentra, sin embargo, que 
las corrientes presentes para Cargar y descargar capa- 


` citancias de carga también se reducen. Si la corriente 


es (a)proporcional a Vpp, (b) proporcional a Vio, ¿Qué . 


reducciones en frecuencia máxima de operación espe- 


. ya el lector en cada caso? ¿Qué cambio fraccionario 


D*13.8 


en el producto de (tiempo de propagación) (potencia) z 


espera el lector en cada caso? 

Reconsidere la situación descrita en el problema 13.7, 
para la situación en que existe una relación de umbral 
de modo que lá corriente depende de (Vpp — v) más 
que de V pp directamente. Evalúe el cambio de corrien- 
te, tiempo de propagación, frecuencia de operación, 


potencia dinámica y producto de (tiempo de: propaga- ` : 


ción) potencia) como resultado de un V pp decrecien- 


té de 5 V a 3.3 V. Suponga que las corrientes son ` 


- proporcionales a (a) (Vpp — V), (b) (Voo ~ Vo), para 


D*13.9" 


Y, igual a (i) 1 V, Gi) 0.5 V. 


Se está considerando reducir en 10% todas las dimen- 


siones de un proceso CMOS digital de silicio, inclu- 
yendo el grueso dël- óxido. Recuerde que, para un 
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dispositivo MOS, ES corriente disponible está relacio- 
nada con i=} HCx y Z W, Voo- vy, donde Ca = Ear toxs 


También suponga que el total de capacitancia efi- 
caz que determina el tiempo de propagación se divi- 
de casi igualmente entre capacitancias MOS que son 
proporcionales al área e inversamente proporciona- 
les al grueso del óxido, y capacitancias de unión 


* polarizada inversamente que son proporcionales al 


43.10 


43.11 


área. Encuentre los factores por los cuales cambian 
los siguientes parámetros: área de chip, corriente, 
capacitancia eficaz, tiempo de propagación, máxima 
frecuencia de operación, disipación de potencia di- 
námica, producto de (tiempo de propagación)(po- 
tencia) y rendimiento (en operaciones por unidad 
de área por segundo). Si el voltaje de la fuente de 
alimentación también se reduce en 10% (pero Y, no 
se reduce), ¿cuáles otros cambios resultan? 
Considere una compuerta lógica para la cual fp,y, tPHL, 
tr. y trar Son 20 ns, 10 ns, 30 ns y 15 ns, respectiva- 
mente. Los bordes de elevación y caída de la salida de 
compuerta se pueden aproximar por rampas lineales. 
Dos de estas compuertas están conectadas en tándem 
y excitadas por una entrada ideal.que tiene cero tiem- 
pos de elevación y caída. Calcule el tiempo toma- 
do por el voltaje de salida para completar 90% de su 
alternancia para (a) entrada de elevación, (b) entrada 
de caída. ¿Cuál es el tiempo de Es para la 
compuerta? 

Una compuerta lógica en particular tiene tpLy Y IpHL 
de 50 y 70 ns, respectivamente, y disipa 1 mW con 
salida baja y 0.5 mW con salida alta. Calcule el co- 


- rrespondiente producto de (tiempo de propagación) 


(potencia) (bajo la suposición de una señal de 50% de 


© “ciclo:de trabajo). ` 


Sección 43. 2: Análisis de diseño y operación 
del VESO TEMOR : 


13. 12 


Para un inversor CMOS que opera de una fuente de 
3.3-V én una tecnologia para la cual |V] = 0.8 V y 
Kk,=3k,= 75 A/V”, evalúe la resistencia entre dren 
y fuente asociada con transistores de tamaño mínima 


` para los que W/L = 1.2 pm/0.8 um. ¿Para qué relación 
(W JW.) tendrán iguales, resistencias Qy y Qp, que 


tienen iguales longitudes de canal? Para W,= 1.2 um, 


- : encuentre el valor requerido de L, para obtener un 


13.13: 


~ valor de 100 kQ de resistencia entre dren y fuente. 
-Un dispositivo de canal p; que tiene tres veces el ancho 


del dispositivo de mínimo tamaño especificado en el 
problema 13.12, se utiliza en una aplicación en que la 
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Fig. P13.14 


43.14 
yY= 


13.15 


fuente Vppestá sujeta a ruido de muy alta frecuencia. 


Para una capacitancia de carga equivalente de 1 pF, 


_ ¿Cuál es la frecuencia de corte de 3 dB en cada com- 


puerta para este ruido de la fuente? 

“Un inversor CMOS, para el que k,=10k,=100 pA/V? 
0.5 V, se conecta como se muestra.en la figura 
P13.14 a una fuente de señales senoidales que tiene 
un voltaje equivalente de Thévenin de 0.1 V de am- 
plitud pico y resistencia de 100 KQ. ¿Qué voltaje de 
señal aparece en el nodo A con v; = +1.5 V? ¿Y con 
v= -1.5 V? . . ~ 


Para un inversor generalizado CMOS EEEE 


< POr Vm Vip; kn y kp, deduzca la razón de la ecuación 


13.16 


D13.17 


13.18 


(13.8) para Vn. 

Utilice la ecuación (13.8) para Spion la variación 
de Vy con la razón r = k,/k,. Específicamente, calcule 
Vn para el caso en que Vyn = [V y] = 1 Vy Vop=5V 
para r = 0.5, 1, 1.5, 2 y 3. Nótese que Vm no es una 


. función fuerte de r alrededor del punto -=.1. 


Diseñe un inversor “igualado” (o “acoplado”) cuya 
área es 84 um? en un proceso para el que la longitud 
mínima es 0.8 ¡um y 4 Hp =2.5. ¿En qué factor rebasa 
la máxima corriente de salida disponible de este in- 
versor a la del inversor de mínimo tamaño para el que 
el factor n= 1.5? ¿Cuál es la razón de sus áreas? Gel 
es la razón. de sus resistencias de salida? . 
ea un inversor CMOS quetiene k, = kp = 100 LANV, 
= |Vp] = 0.8 V, Von = 3.3 V y Ap= 3 =0.03 V`, 


- ARAA Von, Vm, Vor, Vu, NMa, NM, Vo y la 


13.19. 


- ganancia de voltaje en el punto de umbral M. [Suge- 


rencia: utilice las ecuaciones (5.93) y (5.94).] 

Para un inversor. CMOS igualado en particular, k, = 
75 HANV’, (WILD); =:8 m/0.8 jam, p/p = 2.5. El 
circuito tiene una capacitancia equivalente de salida 
con dos componentes importantes, uno proporcional 
al ancho del dispositivo de 2 fF/um de ancho para cada 


- >, dispositivo, y el otro fijoa -50 fF. ¿Cuál es la-capaci- 


13.20 


13.21 


13.22 


13.23 


13.24- 


tancia total equivalente asociada con el nodo de sali- 
da? Calcule tp con la ecuación (13.13) para una fuente 
de 3.3 V. , 

Utilice las ecuaciones (13.14) a (13.17) para deducir 
una expresión para fpy, en que V, está expresado 
como una fracción a: de Vpp (es decir, V, = &¥Vpp). 
Encuentre el valor del multiplicador en el numerador 
de la expresión, para a entre 0.1 y 0.5 (por ejemplo, 
para & = 0.2 el multiplicador es 1.7). 

Encuentre el tiempo de propagación para un inversor 
de mínimo tamaño para el que k, = 3K, =75 A/V y .. 
(WD, = (WIL = = 1.2 m/0.8 um, Vpp = 3.3 V, y la 
capacitancia es casi 2 fF/um del ancho del dispositivo 
más 1 fF/dispositivo. 

Un chip de microprocesador CMOS que contiene el 
equivalente de 1 millón de compuertas opera desde 
una fuente de 5 V. La disipación de potencia se encuentra . 
que es de 9 W cuando el chip está operando a 120 MBz 

y 4.7 W cuando opera a 50 MHz. ¿Cuál es la poten- 
cia perdida en el chip en algún papel independiente 
del reloj, por ejemplo el debido a fuga y otras corrientes 
estáticas? Si 70% de las compuertas se suponen acti- 
vas. en cualquier momento, ¿cuál es el promedio de 
capacitancia de compuerta en este diseño? 

Un inversor CMOS igualado fabricado en un proceso 
para el que Ca = 1.4 FF/um?, Cor = 75 pA/v?, 
Mp Cox = 25 PAN”, Vm = =V y = 0.8 V; y Vpp = 3.3 V, 
usa W, = 1.5 ¡um y L, =L; = 0.8 um. La capacitancia” 
de traslape entre compuerta y dren y la capacitan- 
cia eficaz entre dren y cuerpo son 0.6 fF y 2.0 fF, 


“ respectivamente, por ¡um de ancho de compuerta. La 
“capacitancia de alambrado es C, = 3 fF. Encuentre 


tPLH, tpuL Y tp. ¿Para cuánta carga de capacitancia 


adicional aumenta el tiempo de propagación en 50%? 


Repita el «problema 13.23 para un inversor para el cual 
(W/L) = = (W/L) = 1.5 m/0.8 um. Encuentre tp y la 
disipación de potencia dinámica cuando opera arazón 
de 120 MHz. 


Sección 13.3: Circuitos CMOS de compuertas 
lógicas 


D13.25 


D13.26. 


Trace un diseño de CMOS para la función Y = 
A+ B(C+ D). f 

Se requiere una compuerta lógica C CMOS para obtener 
una salida Y = ABC + ABC + ABC.. ¿Cuántos transis- 
tores necesita? Trace una apropiada red de conexión 


- (PUN) y una de desconexión (PDN), obteniendo cada **. 


una primero en forma independiente, luego una de la 


. otra usando la idea de redes duales. 


3.27 


3.28 


13.29 


13.30 


- (d) 


13.31 


113.32 


113.33 


"Dé dos diseños diferentes de la función OR exclusiva 


Y= ABY AB en quelas PDN y PUN son redes duales. 
Trace un circuito lógico CMOS que forme la función 
Y = AB'+ A B. Ésta récibe el nombre de` función de 
equivalencia o de coincidencia. i 

Trace ün circuito lógico CMOS que forme la función 
Y=ABC+ABC, ` 

Se: tequiere' diseñar un circuito lógico CMOS que 


forme un verificador de paridad par de tres entradas. 


Específicamente, la salida Y debe ser baja cuando un 


- número pár (0 ó 2) de las entradas A, B y C son altas. 


Dé la función booleana Y 

“Trace una PDN directamente de la expresión 
para Y. Nótese que requiere 12 transistores ade- 
más de los de los inversores. 

Dé la inspección del circuito PDN, reduzca el 
número de transistores a 10.: 

Encuentre la PUN comio dual de la PDN en (c), 
y de aquí el diseño completo. 

Dé un circuito lógico que forme la fimción de verifi- 
cador de paridad impar de tres entradas. Especifica- 
mente, la salida debe ser alta cuando un número impar 
(1 o 3) de las entradas es alto. Intente un diseño con 


(a) 
©) 


(c)? 


TO transistores en cada una de las redes PUN y PDN. 


Diseñe un circuito CMOS sumador con entradas A, B, 
C y dos salidas S y Cy tales que S es 1 si una o tres 


.* entradas soni 1, y Co es 1 si dos o más entradas son 1. 


Considere la compuerta CMOS que se muestra en la 


“> figura 13.14. Especifique razones W/L para todos los 
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-transistores :en términos de las razones n y p del 


inversor básico, tales que.la:tpy, y tpu del peor caso 


+. de la.compuerta sean iguales a las del inversor básico. 


D13.34 


Encuentre tamaños apropiados para los transistores 
empleados en el circuito OR--exclusivo de la figu- 


- - ra-13:15(b). Suponga que“el inversor básico tiene 
+ (WIL), = 1.2 ¡o/0.8 um y (WIL) = 3.6 yn/0.8 um. 


13.35, 


13.36 


¿Cuál es el área total, Eee las de losi inversores 
requeridos? - 
Considere una compuerta CMOS NAND para la que. 
la respuesta transitoria está dominada por una capaci- . 
tancia de tamaño fijo entre el nodo de salida y tierra. . 
Compare los valores de tp¿y y tpu, Obtenidos cuando 
se determinan las dimensiones de los dispositivos 


IG E > 


` como en la figura 13.17, a los valores obtenidos 


cuando todos los dispositivos de canal n-tienen W/L = 
n y todos los dispositivos de canal p tienen W/L = p. 
En la figura P13.36 se ilustran dos 'métodos para 
formar una función OR “de seis variables de entra- 
da. El circuito-en (b), aun cuando utiliza transisto- 
res adicionales, tiene en réalidad menos área total y 


` menor tiempo de propagación porque’ “eriplea com- 


~ (a) 


Fig. P13.36 . 


puertas NOR con menor convergencia. Si se supone 
que se han determinado correctamente las dimensio- 
nes de los transistores de ambos circuitos, de modo de 
proporcionar a cada compuerta una capacidad de ex- 
citación de corriente igual a la del-inversor básico | 


* igualado, encuentre el número de transistores y el área 


total de cada circuito. Suponga que el inversor básico 


` 


+ As 
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tiene una razón (W/L)n de 1.2 Jan: 3. ando 
* (WIL) de 3.6 ¡um/0:8 um: 


*43.37. Considerela compuerta CMOS NOR de dos entradas 


de la figura 13.12, cuyas dimensiones de transistores: 
están debidamente determinadas, de modo que la ca- 
pacidad de excitación de corriente en cada dirección 
es igual a la de un inversor igualado. Para |V] = 1 V y 
Vpop = 5 V, encuentre el umbral de compuerta en los 
dos casos para los que (a) el terminal de entrada A está 
conectado a tierra, (b). los dos terminales de entrada 
están unidos, Desprecie el efecto del cuerpo en Ops. 


Sección 13.4: Circuitos lógicos pseudo-NMOS 


1 3. :38 El propédio de este problema es comparar el valor de 


tp. Obtenido con una carga resistiva [véase la figura 
P13.33(a)] con el obtenido con una carga de fuen- 
te de Corriente [véase la figura P13.38(b)]. Para una 
comparación razonable, supongamos que la fuente de 
corriente es I = Vpp/Rp, que es la corriente inicial 
disponible para cargar el condensador en el caso de 
una carga resistiva. Encuentre tp para cada caso, y 


cuando se utilice una carga de fuente de corriente. 


D13.39 Diseñe un inversor pseudo-NMOS-que tenga iguales 


corrientes de salida positivas y negativas de excitación 
capacitiva en vo = Vpp/4, para usarse en un sistema 
con Vpp = 5 V, |V} = 0.8 V, ka= 3k, = 75 pA/V?, y 
(WIL), = 1.2 pm/0.8 um. ¿Cuáles ŝon los valores 
de (W/D)p, Viz, Vin, Vm, Vons Vors NMp, y NM}? 


(a) 
Fig. P13.38 


13:40 


*13.41 


D13.42 


- 13.43 


13.44 


Jonsidere un inversor-pseudo-NMOS conr =2, Mba 
512 003 um, Vo = 5 V, Y =0.8-V, yk, = 3k = 
75 LAN”, Sean Ca = 1.5 E; C= 0.5 Fy Cp=21F lasg < 


capacitancias de dispositivo.por ¡zm de ancho de dispo- ... 


sitivo. Estime la capacitancia de entrada y.salida y los 
valores de tPLy, tpuL Y tp obtenidos cuando el i inversor. 
excite a otro inversor idéntico. También encuentre los 
correspondientes valores para un inversor CMOS CORY ~ 
plementario con un diseño igualado. 

Utilice la ecuación (13.41) para hallar al valor de r 
para el cual NM, se lleva al máximo. ¿Cuál es el 
correspondiente valor de NM,?. * 

Diseñe tn inversor pseudo-NMOS que tiene Vo, = 
0.2 V. Suponga que Vpp = 5 V, |V4 = 0.8 V, k, = 3k; 
=75 pA/V?, y (IL), = 1.2 400.8 pm. ¿Cuál es el 
valor de (W/L)? Calcule los valores de NM, y la 
disipación de potencia estática. ; 

¿Para qué valor de r se hace cero NMy de un inversor ` 
pseudo-NMOS? Elabore una tabla de NMy contra r, 
parar=1a16.. a 
Para un inversor pseudo- NMOS, p valor de r ræ 
sulta en NM, = NMy? Sea Vpp = 5 V y |V, = 0.8 V. 


`, ¿Cuál es el margen resultante? . 
de ésta encuentre la reducción en porcentaje obtenida D*1 3.45 


Se requiere diseñar un inversor - pseudo-NMOS de 
área mínima con iguales márgenes de ruido alto y bajo .: 
usando una fuente de 5 V y dispositivos paralos cuales 


- |V4=0.8 V, k, = 3k, =-75 A/V”, y el dispositivo de 


tamaño mínimo tiene (W/L) =.1.2 ¡un/0.8 pm. ¿Cuála- 
es.el valor de r que selecciona el lector? Especifique 
los valores de (W/L), y (W/L). ¿Cuál es la potencia 
disipada en esta compuerta? ¿Cuál es la razón de 


Vop 


(b) 


tiempos de propagación para transiciones alta y baja? 
Para una carga capacitiva externa de'1 pF, y despre- 
ciando las capacitancias mucho menores del disposi- 
tivo, encuentre tpa, ¿pu Y tp. ¿A qué frecuencia de 
operación serían iguales los niveles de potencia está- 


tica y dinámica? ¿Es posible esta velocidad de opera- ' * 


ción en vista del valor de tp que encontró el lector? 
¿Cuál es la relación entre potencia dinámica y poten- 
cia estática a la cual el lector puede suponer es la 
máxima frecuencia de operación que se puede utilizar 
[por ejemplo, 1/(2tpLy + 2tp4,3? 


"D13.46 Trace un diseño de pseudo-NMOS de la función Y = i 


A+ B(C+D). 
D13.47 Trace un diseño de pseudo-NMOS de la función OR 
exclusiva Y = AB + AB. 
D13.48.. Considere: una compuerta NOR pseudo-NMOS de 
"+ cuatro" entradas en la que los dispositivos NMOS 
tienen (W/L), = (1.8 m/1.2 um). Se requiere hallar 
(WIL) para que el valor del peor caso de Vo, sea 0.2 V. 
Sean Vpp= 5 V, |4 = 0:8 V y K,= 3K, =75 ANV’. 


Sección 13.5. Circuitos lógicos de transistor 
de paso. ; 


13.49 Un diseñador, comenzando por experimentar con la 
$ idea de circuitos lógicos de transistor de paso, se apre- 
sura a aceptar lo que. ve como dos buenas ideas: 

(a) queunacadenadetransistores individuales MOS 
de mínimo tamaño. puede hacer funciones com- 
plejas, pero 

(b) que siempre debe haber una trayectoria entre la 

. salida y el terminal de la fuente. y; 
De modo correspondiente, primero considera dos cir- 
cuitos (que se muestran en la figura P13. 49). Para cada 
„~ uno de ellos,.exprese Y como función.de-4:y B. En 
cada caso, ¿qué se puede decir acerca de la operación 
- «general? ¿Y acerca del nodo X? ¿Parecen conocidos 
. =, estos circuitos? Si, en cada caso, el terminal conectado 
__ a Vpp se conecta a la salida de un inversor CMOS 
ad as ide 
¿función Y? +. 
13.50 Considere los circuitos de la figura P13.49 con to- 
` doslos transistores PMOS sustituidos con NMOS, y 
NMOS con PMOS, y,con las conexiones a tierra y Vpp 
intercambiadas. ¿cuáles son las funciones de salida Y? 
*43,51 El circuito, que “aparece en la figura P13.51, ¿es un 
- circuito satisfactorio de transistor. de paso? ¿Cuáles 
.. - son sus deficiencias?. ¿Cuál es Y como función de A, 
|a B C, D? ¿Cuál esla salida si las dos conexiones VDD 
son excitadas por un inversor CMOS con salida E? 


1167 


td PROBLEMAS 1151 


Spe 


euret À eS (b) De 
Fig. P4349.. | 


1352 . Un laserrupior da trolls de paso NMOS con W/L = 
. 12 jan/0:3 um, empleado en un sistema de 3.3 V por 

¿ «el. que Yo =:0.8 V, T: 0.5 V'?, 2¢7= 0.6 V, WmCa = 
¿BMG 75- 4A/N?, excita una capacitancia de carga 
.de100fFa la entrada de un. inversor estático igualado 
que usa (W/L) = 1.2 um/0. 8 pm. Para el terminal de 
. ¿compuerta del interruptor a Vpp, evalúe los Von y VoL 
izdel interruptor para entradas a .Vpp y 0 V, respectiva- 
.:_ mente. Para este valor de, Voy, ¿qué corriente estática 
-  de-inversor resulta? Estime fp,y y fpu, para esta con- 
figuración, según se mida desde la entrada a la salida 

del- interruptor en sí;, `; orizz: ne 


s D13. 53 El propósito de este problema: es diseñar el circuito de 


- restablecimiento. denivel deta figura 13.28 y obtener 
_ conocimiento.de suoperación. Suponga que k,= =3k = = 
75: MATN?; Vpop = 3:3 V, [Vo] =.0.8 V, y = 0.5 VY, 
. 2dr F&6V; (WIL =WIL}= :12 pn/0.8 „pm, (WIL = 
--3.6/0:8. am, y C= 20 fF.. Sea vg = Vpop. - 7 
0 Considere. primero-la situación con. v4 = Vpp- 
- £Encuentre-el valor del voltaje vo que ocasiona 
que voz caiga a un voltaje de umbral debajo de 
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Fig. P13.51 


D13.54 day 


Vpn, es decir, a 2.5 V de modo que Oz conduce. 
A este valor de voi, encuentre V, de O). ¿Cuál es 
la corriente de carga de condensador disponible 
"en esté momento? ¿Cuál es a vo; = 0? ¿Cuál es 
el promedio de carga disponible para cargar C? 
“ Estime fp,y de la entrada a von. 
(b) Ahora, para determinar una razón W/L apropiada 
para Qpr, considere la situación cuando v4 des- 
< ciende a 0 V y Q, conduce y empieza a descargar 
C. El voltaje. vo, empezará a caer. Mientras tanto, 
uo todavía es bajo. y Oz está conduciendo. La 
corriente que Op conduce se resta de la corrien- 
te de Q}, reduciendo la corriente disponible para 
descargar C. Encuentre el valor de vo, al cual 
el inversor empieza a conmutar. Esto es Vy = 
XS Vop — 2V). Entonces, halle la corriente que 
Qi conduce a este valoride voj. Seleccione W/L 
`- . para Op de modo que la corriente que conduce se 
" * limite a la mitad del valor de la corriente en Q4. 
" ¿Cuál es la. (WIL) que elector ha seleccionado? 
* Estime ¿py domo el Sepa para ` ue vo: caiga 
> de Vop a Yig. R aa 
Utilice la. idea comtétiidá ên el diseno: 'de com- 
“puerta. O OR: Exclusiva' de-la: figura 13.31 para 
+ formar Y =4AB+ AB. Esto és, hálle” “una distri- 
bución pa F usando dos copa de trans- 
- misión, 2:09 000 
(b) Ahora coctbide al el circuito > obtenido! en (a) con el 
circuito de-lá figura 13.31 Pará obtener una for- 
mación de la-fanción Z = YC + YC, dónde C es 
uria tercera entrada. Trate el diseño dèl circuito 
. completo de 12 tránsistores de Z; Nótese que Z 
: esuña compuérta OR exclusiva de tres entradas. 


“D13. 19.56 Con la idea: ‘presentada en la: figura 13.32, trace un 


circuito CPL (circuito: lógico. compietñentario i de tran- 


e e dipae e ane nT AB+ AB y Y= 


FABE ABT? = 


bv 


D13.56 
` bles para formar Z = ABC y Z= 4BC=4+B+ C. 


VoD. 


Amplie la idea del CPL de la figura 13.32 a tres varia- 


Sección 13.6: Circuitos tógicos dinámicos 


D13.57 


13.58 


Con base en el circuito lógico dinámico básico de la 
figura 13.33, trace circuitos completos para compuer- 
tas NOT, NAND y NOR, las dos últimas con dos 
entradas, y un circuito para el cual ¥=4B + CD. 


En-éste y el siguiente problema, investigamos la 


- operación dinámica de- una compuerta NAND de 


dos entradas formada enla forma de circuito lógico 
dinámico y:fabricada en:una tecnología de proceso 
CMOS para la que k; = 34 = 75 PAV’, Vm =-V,, = 
0.8 V, y Vpop = 3 V. Para conservar C; pequeña, se 
utilizan dispositivos NMOS de tamaño mínimo para 
los cuales W/L = 1.2 ¡1m/0.8 um (ésto incluye Q,). El 


~ transistor Q, de precarga PMOS tiene 2.4 ym/0.8 um. 


La capacitáncia C, se encuentra que es de 15 fF. 
Considere la operación de precarga con la compuerta 


+* de Q, a 0 V, y suponga que a ¢ = 0, C, está comple- 


tamente descargada. Deseamos calcular el tiempo de 
elevación del voltaje de salida, definido :como el 


- tiempo para que vy se eleve de 10%:a 90% del valor 
` final de 3 V. Encuentre la corriente a vy =0.3 V y la 


mado para t, t, = 
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corriente a vy = 2.7 V, luego calcule un valor aproxi- 
. CL(2.7 — 0.3) 
—R 
promedio de las dos corrientes. - 
Para la compuerta especificada en el problema 13.58, 


donde lay es el valor 


, evalúe-el tiempo de propagación dé'alto a bajo, tpw2- 


` Para obtener un valor aproximado de tpj, sustituya 


los tres transistores NMOS en serié con un dispositivo, 


o y halle el promédió de corriente zde des- 
Carga: 


"43.60 


En-este problema, deseamos calcular la reducción en 
„el voltaje. de salida de una compuerta lógica dinámica 


como resultado de una redistribución de. carga. Con- 


.. sulte el;circuito de la figura 13.34(a), y suponga que 


at=0-, uy = Vop, y vci =0.At=0, $ se hace alta y 
Op no conduce, y simultáneamente el voltaje en la 
compuerta de Q, se hace alto (a Vpp) haciendo que 


Q, conduzca. El transistor Q, permanecerá condu- ` 


` ciendo hasta que ya sea el voltaje en su fuente (uc) 


13.61 
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alcance Vpp — Vm O hasta que vy = Uci, lo que.ocurra 
primero. En ambos casos, el valor final de vy se puede 
hallar usando conservación de carga. Para Vm = 1 V, 
Vop = 5 V, C, = 30 fF, y despreciando el efecto del 
cuerpo en O), halle la caída de voltaje a la salida en 
los dos casos: (a) C, = 5 fF, (b) C, = 10 fF (tal que Q, 


permanezca en saturación durante todo el intervalo de : 


conducción). . 

La corriente de fuga en una compuerta Daa dinámi- 
ca hace que el condensador C, se.descargue durante 
la fase de evaluación, incluso si la red de desconexión 
(PDN) no está conduciendo. Para C= 30 fF, e Irga = 
107? A, halle tiempo de evaluación máximo permisi- 
ble si el decaimiento en voltaje “de salida debe estar 
limitado a 0.5-V. Si el intervalo de precarga es mucho 
más corto que el tiempo de evaluación máximo per- 


. misible, encuentre la frecuencia de sincronía mínima 


requerida. 
Para la compuerta NAND lógica AS de cuatro 
entradas analizada. en los ejercicios 13.10 y 13.11, 


. estime la máxima frecuencia de sincronía permitida. 


Sección 13.7: Sangados y flip-flops 


13.63 


Considere: el iip flop. SR ET ERE de 


la figura 13.40 para el cual se requiere un diseño 


E de área minima. Entonces, Q1, Q2, Oy Qson: dispo- 


-sitivos de tamaño mínimo para los; ¿cuales / -WIL = 


2 um/1 um. Todos-los otros dispositivos deben ser de 
iguales dimensiones de modo de :asegurar apenas la 
regeneración. Para este diseño,. Vop= 53M, 1V4.= 1 V, 

y K= 2.5 K= :100 A/V’. Calcule Kn para cada uno 
de los inversores internos. Suponiendo que toda la 


corriente del dispositivo P conductorépor ejemplo Q2) - 


deba sostenerse durante ua momento a este voltaje por 


. .. da, corriente:en (Qs, Qs).: mientras $. y $ son altos, 


7 mínima W/L requerida para Os. y 26, Y Ws.= 


encuentre WIL del transistor equivalente. ¿Cuál es la 
We para 


o . L=1 um? Para garantizar. operación y reducir tiempo 


de conmutación, normalmente se usarían Siepositvos 
más grandes, E 


13.64. 
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Para un flip-flop del tipo que.se ilustra en la-figura 


.. 13.40, determine el ancho mínimo requerido del pulso 


de establecer yI restablecer. Supongamos que Qi, Q2, 
Qy Qs soni dispositivos de tamaño mínimo para los 


l -_ cuales W/L = 2 um/1 um y todos los otros dispositi- 


13.65 


vos tienen W/L = 4 pm/] um, Voo = 5 V, Į4=1V, 
k,=2.5k= 100 pan”, , y la capacitancia total en cada 
uno de los nodos Q y Q es 30 fF. (Sugerencia: Siga el 


. método señalado en el ejercicio 13.14.) 


-Considere otra posibilidad para el: circuito, de la figura 
13.42: aplique nuevas leyendas.a la. entrada R como 


. Syalaentrada Scomo R Supongamos que S y R están 


en reposo a voltajes relativamente altos bajo el con- 


D13.66 


trol de una fuente de impedancia relativamente alta 
asociada con la “lectura” del contenido del flip-flop 
sin cambiar su estado. Para “escritura”, es decir, esta- 
blecer o restablecer el flip-flop, So R se baja a 0 V con 
ġ elevado a Vpp para forzar a Q o Q a bajar a Vpp/2 

dende la regeneración ayanza rápidamente. Para A : 
Qs, Os y Qs, to todos. de tamaño minimo con (W/L), = 2, 

encuentre WD, de, modo que o) puéde bajarse a 
2.5 V en un siste ade 5 V, cuando Š se baje a 0 V. 

Suponga que |V} =.1-V, X,= 3, =75 A/V’. 

El flip-flop SR.sineronizado: «de. la figura 13.40 no es 
un circuito CMOS completamente complementario. 

Trace.un esquema de la versión completamente com- 
plementaria , al aumentar el circuito..con la red de 
conexión (PUN) correspondiente ala red de descone- 


que el circuito. completamente comglemesaos utiliza 


. plejo, conmuta con. mayor rapidez... a 


12 transistores, Aun cuando el circ 


E 


Trace el circuito CMOS ona del fip-fiop 


„SR de la figura 13. 39. . i : 
Trace la representación; simbólica de la some ló- 
:. gicadeun flip-flop SR que utiliza compuertas! NAND. 


Délatabla de verdad y describala operación. También 
dibuje un diagrama de circuito CMOS. ; 
Considere el candado de la figura 13 38 como reali- 


+ zado_en tecnología CMOS.: Sea- UnC = 2 MpCa = 
mo 20 A/V, Wp =2W,= PAHE ad 6 pm, |4 
.=1V, y Vp = 5 V.: ; 


LO 


(a) Trace:la curva característica ‘de. mirai de 
cada inversor, es decir, vy contra-U, y Uz contra 
--:. Vy. Determine la salida de cada inversor a volta- 


“> jes deentrada de 1,1.5,2,225,2.5,2.75,3,3,5, 


- 4 y.5S.volts.-. 
Utilice las curvas características deta) para de- 
terminar la curva de transferencia .de. voltaje de 
- lazo del candado,es decir, vz.contra uy. Encuen- 


bd _ tre las.coordenadas.de-los puntos A, B y C como 


`. se definen:en la figura 13.38(0). 
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“'*(g)  Sisetomaién cuenta laresistencia finita de salida - 


"del MOSFET saturado, con |¥4}= 100 V, encuen- 
dene ia pendiente de la eai anaa 
“transferencia del lazo en el punto B. ¿Cuál es el 
~ ancho’ aproximado de la región de transición? 


13. 0 w inversores CMOS que operan de una fuente de 


“S -V tienen Viy y Yu de 2.42 y 2.00 V y salidas 
Correspondientes: deo. 4 V-y 4.6 V, respectivamente, y 
están coriéctados como 'un candado. Aproximando la 


~ curva ' Característica “de transferencia: «correspondiente: 


“umbral, tráce 1# curva característica de transferencia 
de tánidado de lazo abierto. ¿Cuáles son las coordena- 
. das del Lens B? ¿cul es la peda de lazo es en B?. 


Da 


Sección 13. 8: -Cirévitos miltivibradorés. a 


EN ia 


D13.71 Para el Y éircuito incabisiable de de la figura 13:47 utili- 


Ce la expresión” aproximada: «deducida en el ejercicio 
13.15 para 'hallár valores apropiados para R y C, de 
modo que T ='1 ms y ef máximo error en el valor 
_ obtenido para T-como resultado de: despreciar Roy en 


“el diseño'sea 2%: Suponga e Ro está limitada au 


` -valor máximo de: r KQ. 


13. 72 Considere el cito monoéstabledélafigura13 48 bajo 


~ fa condición que Rin <R. ¿Cuáles la expresión para 7? 
` Si Va esnominalménte 0. 5 Vpppero puede variar debido 


on a variaciónes de: producción entre 0.4 Vpp y 0.6 Vop, 
as _* encuentre là‘ dorrespondiente variación én RAN 


“cómo porcentaje del valor nominal. 


*43. 73 Las ondas para el circuito monoestable'de la figura 


0:4 Voo y 0.6 Von con 0:5-Vpp siendo valor'nominal. +?” 


- Exprese la correspondiente váriación esperada en el 

= 'valor-de' f (a partir del nominal) como porcentaje 

:*:- ¿del valor. nominal. (El usuario puede 'úsar ` la: €xpre- 
-sión dada en el ejercicio 13.17.) 


*43.77 `- 


“Considere una modificación del circuito de la figura 


- 13:52 en la que un resistorigual a 10 R se inserta entre 


èl nodo común de C y R y el nodo de entrada de G4. 


` Este resistor permite al voltaje marcado vp elevarse 
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-pór encima de Vpp y debajo de tierra. Trace las ondas 


modificadas resultantes dev; y demuestre que el 
periodo T está ahora dado por > * 

e 2V5p- Va Vop + Va , 

T: cr Zer Va A j 


Considere un oscilador en anillo foimado por cinco 


inversores, cada uno de los cuales tiene fp,y = =60ns y. 
‘tpu, = 40 ns: Trace una de las ondas de salida, y espe- ` 


cifique su frecuencia y el porcentaje del ciclo arante 


“el cual la salida sea alta. 
"Se encuentra que un oscilador en anillo de once oscila 
* a-220 MHz. Encuentre el tiempo de propagación del 


meisi inversor. i 


Sección 13.9: Memorias de semiconductor: upas 
y arquitecturas 


13.:80* 


13.47'sé dan'eñ la figura 13.50: Sea Vpop = 10V, Va= -` 


Vpp/2, R = 10 KQ, C = 0:001 HF y Ra = -200 Q. 


* Encuentre 'los “vatorés' dé? T; AV, y AV, ¿Cuánto 


y canibiä i voi dúranté el estado casi estable? ¿Cuál es la 


*-* Corriente pico qe sé eiet que Gi disipe? ¿Y que 


genere? ` E 


D13.74 Usarido el cirénito dë la figura" B .47; diseñe un cir- - 
n - cuito monoestable con: circuitos: lógicos CMOS para: 
H los que Ra = 1002, Vpp=5 Vey Va =0.4 Vpb- Utilice 


C= 1 uF para generar un pulso de salida'de duración 
-T= Fs. ¿Cuál valor de R debe usarse? . f 


D13. 75: 8) Utilice: la' expresión dada en el ejercicio 13.17 


para: fdlar uña 'expresión: pära la frecuencia de 

- oscilación fy para el múltivibrádor astable de la 
figura 13.52 bajo la condición de que Va=Vop/2. 

(b) Hallevalores ACES pira Ry Ci Para obtener 
f= YOOKHŽ;- 


13. 76 Las vatiaciónes'en manufscnaTsilan: en compuer- 


"tas CMOS empleadas pará co ret circuito astable 
de la figura 13.52; para tener vóltajes de umbral entre 
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“Un circuito en particular! de memoria cuadrada de 


"1 M bit tiene sus circuitos‘ ‘periféricos reorganizados 


para tomar en cuenta la lectura de una palabra de 16 
bits. ¿Cuántos bits de direccionamiento necesita el 
nuevo diseño? OA 
Para el chip de inemoria descrito en el problema” 
13.80, ¿cuántas filas (renglones) de palabras deben ser 
suministradas por el decodificádor“de filas (renglo- `- 


-: nes)? ¿Cuántos (amplificadorės desalida)/exċitadores 


requeriría una construcción séncillá? $i la disipación 


de potencia: del chip es de 500' TW con una fuente de 
5: Vi ýara operación “contiñuá con tiempo de ciclo 
de 200'ns, y que toda la pérdida de potericia es diná- 
mica, estimela capacitancia total detodos los circuitos 


- lógicos ` activados en “cualquier ciclo. - Si supone- 
: mos-que 90% de esta pérdida de potericia ocurre en 


: .. uñ acceso del' circuito, y que la contribuyente principal 
“de capacitancia sérá'la línea de-bit misma, calcule la 
capacitancia pór línea de bit y por-bit para éste diseño. 


“Siun control más estrecho de manufactura* -permite 


© que el circuito de memoria opera a 3 V, ¿Cuánto más 


- grande debe" diseñarse un circuito de memoria en la 


misina tecnología a pre el mismo: o nipel 
de potencia? 20 
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En una niemoria de 1 Giga bit en particular del tipo 
dinámico (llamada DRAM) bajo perfeccionamiento 
por Samsung, usando una tecnología de 0.16 um, 2 V, 
el circuito de la celda ocupa alrededor de 50% del área 


del chip de 21 mm x 31 mm. Estime el área de celda. ' 


. Si dos celdas forman un cuadrado, estime las dimen- 
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siones de la celda. ; 
Una memoria RAM dinámica de 1 Giga bit, 1.5 V 
(llamada DRAM) de Hitachi utiliza un proceso de 


, 0.16 yan con un tamaño de celda de 0.38 x 0.76 pm’ 
“en un chip de 19 x 38 mm?. ¿Cuál fracción del chip 


está ocupada por las conexiones de entrada y salida 
(VO), circuitos periféricos e interconexiones? 

Un chip RAM de 256 M bits. con una lectura de 
16 bits. emplea un diseño de 16 bloques con circuitos 


. -cuadrados de celda. ¿Cuántos bits de direccionamiento 


“ se necesitan para el decodificador de bloque, el decodi- 


ficador de fila Say yel A de columna? 


Sección 13.10: Celdas de memoria de acceso 
Patada (RAN) 
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do) y (W/Lh = 


. càracterizada por p/p = 2.5, y = 0.5 ya 
-0.8 V, 29,= 0:6 V y Vpp= 5 V. Támbién suponga que 


Considere la operación de escritura de la celda SRAM 
de la figura 13.55. Específicamente, vea las partes 
importantes del circuito, como se describe en la figura 
13.57. Suponga que la tecnología de proceso está 
, Ial = 


cada uno de los dos inversores está iguálado (acopla- 


`` WIL deiin dispositivo “de támaño mínimo: 


(a) Usando el circuito de lá figura 13.57(a), encuen- 

os tre'la razón (W/L) mínima requerida de Qs (en 
- términos den) de modo que el nodo Q se puede 
bajar a: VopA, és decir; a vg =2.5 V, 145 =L. 


“U (b) Usando'l circitito de la figura 13.57(b), encuen- 


tre la. razón (W/L) mínima “requerida: de Qs (en 


'*' términos de'n) de modo que el 'nodó Y pueda ser” 


“bajado a Vop/2, es decir, a vo= VDD 2, Is = 14. 


(c) Como Os y Qs están diseñados para tener iguales 
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razones W/L, ¿cuál de los dos valores eúcontra- 


- -> „dos en (a)y (b) escogería el lector para im diseño 


conservador? 


(d) Pára el valor hallado en (c}ï pata n= 2,y KEE 


50 A/V?, determine el tiempo para que ve! es 
guea Vop/2. Sea Co= 50 fF. 0. 
Considere el circuito de la figura 13. $1, y suponga 


de la tecnología de proceso sori como se especifica en 


` er ejemplo'13.6. Deseamos determinar el intervalo At 
.* requerido para que Cg se cargue, y Su decia se eleve 


de0a Vop/2. 


(WD; =n, «donde' n-denotá la razón : 
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(a) 
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Al principio del intervalo A+ encuentre los valo- 
res de 15, J, e Teg 
Al final del intervalo Af, encuentre los valores 
de Ís, I 1» € le; 
Encuentre un estimado del valor promedio de 
lez durante el intervalo Af. 
Si C= 50 fF, estime Aż. Compare este valor al 
catas en el ejercicio 13.21 para que vg ' 
` llegue a Vpp/2. Si recordamos .que la regenera- 
ción se inicia cuando yá sea vo o vg llega a Vpp/2, 
¿cuál estima el lector que sea el tiempo de pro- 
pagación? 
Reconsidere el análisis de la operación de lectura de 


(b) 
(c) 
(d) 


` la celda SRAM del ejemplo 13.6. Esta vez, suponga 


que las líneas de bit y de bit se precargan a Vpp/2. 
También considere la descarga de C3 [véase la figura 
13.56(a)] para iniciar en el instante en que el voltaje 
de la fila de palabras llega a Vpp/2. (Recuerde que la 
resistencia y capacitancia de la fila de palabras hace 
que su voltaje se eleve en forma relativamente lenta 
hacia Vpp.) Usando un i método semejante al del ejem- 


“plo 13.6, determine el tiempo de lectura, definido en 


el momento requerido para reducir el voltaje de la fila 
B por 0.2 V. Suponga que toda la tecnología y pará- 


` metros de “dispositivo sı son los especificados . en el . 


`- ejemplo 13.6: 
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Para un diseño DRAM en particular, la capacitancia de 
celda Cs = 50 fF, Von = 5 V, y Y, (incluyendo el efecto 


del cuerpo) = 1.4 V. Cada celda representa una carga 


capacitiva en la fila de bits de 2 fF. El amplificador de . 


` salida y otros circuitos unidos a la fila de bits tiene una 
“capacitancia de 20 fF. ¿Cuál es el múniero máximo 


` “de celdas que se puedeíí unir a una fila de bits mientras 


` se asegura una señal mínima de fila de bits de 0.1 V? 


l "¿Cuántos bits de direccionamiento de fila se pueden 
3 usar? Sila ganancia del amplificador de salida se aumen- 
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ta en un factor de 5; ¿cuántos bits de dirección de fila de 


` palabras se pueden acomodar? 


Para una DRAM disponible para uso regular 98% del 


„tiem , que tiene una razón de fila a columna de 2 a 
7], un tiempo de ciclo de 20 ns y un ciclo de régenera- 
`“ ción de 8 ms, estime la capacidad total de memoria. 


13.90. 


En un chip de memoria dinámica y en particular, Cs= 


- 25 fF, la capacitancia de línea de bits por celda es 1 {fF y 


.quelas dimensiones: del dispositivo y los parámetros `- 


en el circuito de control de línea de bit aparecen 12 fF. . 


Para 'ún circuito cuadrado de 1 M bit, ¿cuáles señales de 


E fila de bits resultan cuando se lee un 1 almacenado? ¿Y 


cuando se lee un 0 almacenado? Suporiga que Vop=5V 


~ «y -V (incluyendo el efecto del cuerpo) = 1.5 V. Recuerde 
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. que las filas de bits están precargadas a Vop?. 
Para una celda DRAM que utiliza una capacitancia de 
20 fF, se requiere regeneración antes de 10 ms. Si se 
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puede tolerar una pérdida de.señal: de 1 V. en el 
condensador, ¿cuál es la núáxima.corriente de fuga 
aceptable en la celda? 


Sección-13.11: Amplificadores de salida 
y decaan cadores de dirección: Bt 


D13. 92. Considere. la operación del amplificador diferencial 
: . de.salida de-la figura 13.60 que sigue al aumento de 


la señal de control. de salida'f,.- Suponga que se 


: establece una señal diferencial balanceada de 0.1 V 


entre las filas de bit, cada una de las cuales tiene una 
capacitancia de 1 pF. Para Vpp = 3 V, ¿cuál es el valor 
de Gm de cada-uno de los inversores del amplifica- 
dor requerido para hacer que las salidas lleguen a 
0.1Vpp y 0.9 Vpp (de valores iniciales de 0.5Vpp + 
0.1 


o y 0:5Vpp — s volts, respectivamente) en 2 ns? 


2. 2 


<" Si para los i inversores igualados i= 0. 8 Vyk, = 


ES =75 par, ¿cuáles son los anchos de dispositi- 


y yO requeridos?. Si la señal de entrada. es 0.2 V, ¿cuál 


13.93, 


es el tiempo de respuesta del amplificador? pe 
Una versión particular del amplificador regenerativo 


de. salida de la figura. 13. .60, en una. tecnología de 


0.5 um, utiliza transistores para lòs cuales 1Y¿=0.8 V, 
k,=2. Sk, = = 100 MAN”, Voo = 3.3 V, con iLa = 

6 nv, 5 pm y (WIL), = 15. m/1 5 pm. Para cáda 
inversor, encuentre el valor de Gm. Para una. capaci- 


` tancia de fila de bits de 0.8 pF, y un tiempo de propa- 


e gación de 2 ns hasta alcanzar una salida de 0. 9Vop, 
_. encuentre el voltaje. de diferencia inicial requerido en- 
. re las dos filas de bits, Si el tiempo se ; puede relajar 


.en 1 ns, ¿cuál señal de salida se puede manejar? Con 


a 3 el tiempo de propagación aumentado y con la “señal 


~ modo correspondiente, la lon. 


de salida en el nivel original, ¿en “qué. porcentáje se 
puede aumentar la capacitancia de fila de bits, y, de 
de la fila de bits? 
Si. es de 5 ns el tiempo de propagación requerido para 


` que las capacitancias de fila de bits seán cargadas por 


a corriente constante de la celda de almacenamiento, 


y por Lo tanto para desarrollar.la señal de voltaje de 


E diferencia necesaria para el amplificador de salida, ¿a 
. qué valor aumenta el tiempo de propagación « cuando l 


” sé usan filas más largas? 


D13. 94 KG) Para el amplificador de salida de la figura 13. 60, 


demuestre que el tiempo Tequerido j pára que las 


filas de bits lleguen a 9 Vopy 0: 1Vppt está dado 
Ca, [0:8Vpp. 
por. tF Ta =- k AV. , donde Ayesa er voltaje 


de diferencia inicial entre las dos filas de bits. 


Be ygi 


.. (c) Si para un diseño en particular, Vpp =.5 V y . 


D13.95 


.. salida debe reducirse a la mitad del.valor de un 
. diseño original, ¿en qué factor se debe aumentar 
` el ancho de todos los transistores? ' 


-. AV. =.0.2 V, encuentre el factor por el que el 
“ancho de todos los transistores debe aumentar 


de.modo-que AV se reduzca en un factor de 4 : 


mientras se mantiene £¿ sin cambio. 
Se requiere diseñar un amplificador de salida del tipo 


`- que-se- muestra en la figura 13.60 para operar con una 


: DRAM que.utiliza la técnica de celda falsa que se 


- será el tiempo de respuesta del amplificador cuando - 
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ilustra en la figura 13.62. La celda DRAM proporcio- 


na voltajes de lectura de —100 mV cuando está alma- ` - 


cenado un 0 y +40 mV cuando está almacenado un 1. 


. Se requiere que el amplificador de salida produzca un 
.voltaje de salida diferencial de 2.V en 5:ns cuando 


mucho. Encuentre las razones W/L de los transistores 
de los inversores del amplificador suponiendo que la 
tecnología de proceso está caracterizada por k= 
2.5k, = 100 uA/V?, |V) = 1 V, y Vpp = 5 V. La 
capacitancia de cada media fila de bits es 1 pF. ¿Cuál 


se lea un 0? ¿Y cuando se lea un 1? : 

Considere un decodificador NOR de 512 filas. ¿A 
cuántos bits de dirección corresponde esto? ¿Cuántas 
filas de salida tiene? ¿Cuántas filas de entrada requie- 
re el circuito. NOR?» : ¿Cuántos. transistores NMOS y 


. PMOS necesita este diseño? 


Para el. decodificador de columna ques se e muestra en 
la figura 13.64, ¿cuántos bitsde dirección de columna 


- . se necesitan en un circuito cuadrado de 256 K bits? 


_¿Cuántos transistores de paso NMOS se necesitan en 


el multiplexor?. ¿Cuántos transistores NMOS se nece- 


. sitan"en-el decodificador NÓR? ¿Cuántos transisto- 
- Tes PMOS? ¿Cuál es el número total de transistores 
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NMOS y E PMOS necesario? . 


“Considere el'uso del decodificador deres coluranas que 
_se muestra en la figura 13.65 para aplicación con un 
circuito. cuadrado de 256 K bits. ¿Cuántos bits de direc- 


E ción intervienen?. ¿Cuántos niveles de compuertas de 
x.. paso A T de paso hay en total? 


SECCION 13.12: Memoria de sólo leña (ROM) 


43. 99 


Dé ias ocho A almacenadas en la ROM de la 
: figura 13.66.. : 


D13. 4100- -Diseñe el patrón de bits q que deben aiii en una 


. ROM de (16 x 4):que proporciona un-producto de 
-4 bits;de variables' de. 2 bits. Dé una construcción 
de circuito. de la: ROM.-usando;una ed amia a 
la de la figura 13.66. 


4 
(b) Si el tiempo de respuesta del amplificador de: ati 


13.101 Considere una versión dinámica de la ROM de la 
figura 13.66 en que las compuertas de los dispositi- 
vos PMOS están conectadas a una señal de control 
de precarga ġ. Suponga que todos los dispositivos 
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(b) Después de completarse el intervalo de precarga y 


NMOS tienen W/L = 3 um/1.2 um y todos los dispo- . 


sitivos PMOS tienen W/L = 12 m/1.2 pm. Supon- 
ga que K, = 3K, =90 pA/V?, Vn = -Vp = 1 V,y Vpp= 
5V. ; 
(a) Durante el intervalo de precarga, $ se baja a 0 V. 
Estime el tiempo necesario para cargár una fila 
de bits de O a 5 V. Utilice, como promedio de 
corriente de carga, la corriente suministrada por 
- un transistor PMOS a un voltaje de fila de bits a 
. media distancia entre la alternancia de 0 a 5 V, 
es decir, 2.5 V. La capacitancia de la fila de 
bits,es 1 pF. Nótese que todos los transistores 
NMOS están en corte en este momento. 


(c) 


que ¢ regresa a Vpp, el decodificador de fila eleva 
el voltaje de la fila de palabras seleccionada. De- 
bido a la resistencia y capacitancia finitas de la fila 
de palabras, el voltaje se eleva exponencialmente: 


. hacia Vpp. Si la resistencia de cada una de las filas 


de palabras de polisilicio es 5 kQ y la capacitancia 
entre la fila de palabras y tierra es 2 pF, ¿cuál es al 
tiempo de elevación (10% a 90%) del voltaje de la 
fila de palabras? ¿Cuál es el voltaje alcanzado al * 
final de una constante de tiempo? 

Si aproximamos la elevación exponencial del 
voltaje de la fila de palabras por un escalón igual 
al voltaje alcanzado en una constante de tiempo, 
encuentre el Aż de intervalo requerido para que 
un transistor NMOS descargue la fila de bits y 
baje su voltaje en 1 V. 
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transistor-transistor (TTL o T?L) del SPICE 
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mejorado 


INTRODUCCIÓN 


Éste es el segundo de una secuencia de dos capítulos dedicados a circuitos digitales: en el capítulo 13 
estudiamos circuitos digitales con MOS; aquí estudiaremos circuitos construidos con transistores de 
unión bipolar. También introduciremos dos familias más recientes de circuitos digitales basadas en tec- 
nologías avanzadas de procesamiento: circuitos digitales con BiCMOS y de arseniuro de galio (GaAs). 

Al igual que en el capítulo 13, suponemos que el lector está familiarizado con la introducción 
a sistemas digitales presentados en la sección 1.7 y con el repaso de tecnologías y familias de 
circuitos digitales (sección 13.1). Además, es un requisito previo el conocer a fondo el BJT (capítulo 
4) para el material de circuitos digitales bipolares. 


Nuestro estudio de circuitos digitales con BJT comenzará con la operación dinámica del BJT, . 
relacionando sus tiempos de respuesta con la carga almacenada en su base. Este análisis ilustrará ` 


el tema que hemos estudiado varias veces con relación a la lenta respuesta del BJT saturado. : 
En seguida de un breve repaso de las primeras familias de circuitos lógicos, a continuación 
estudiamos en detalle dos familias contemporáneas: los circuitos lógicos de transistor-transistor 
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(TTL) y los circuitos lógicos acoplados por emisor (ECL). Durante muchos años, la TTL ha sido 
la tecnología preferida para construir sistemas digitales que utilizan paquetes de integración a 
escala pequeña (SSI), de integración a escala media (MSP) y de integración a gran escala (LSI). En 
la actualidad, la TTL continúa en uso aunque ciertamente ha perdido mucho terreno en sus 
aplicaciones frente a su principal rival, el CMOS (capitulo 13). Un factor importante que ha 
contribuido a la longevidad de la TTL es la continua mejoría de rendimiento que esta tecnología 
de circuitos ha experimentado con los años. Las formas modernas de TTL ofrecen tiempos de 
propagación de compuerta de sólo 1.5 ns. Como veremos, en estos circuitos mejorados se evita que 
los BJT se saturen para evitar el tiempo de respuesta requerido para sacar de saturación al transistor. 
La otra familia de dispositivos bipolares, la de circuitos lógicos acoplados por emisor*(ECL), 
también evita la saturación del transistor. . 

Con excepción de la tecnología de GaAs, que todavía está en proceso de introducción en la 

industria (sección 14.8), los circuitos lógicos acoplados por emisor constituyen la tecnología más 

- rápida existente en la actualidad y ofrecen tiempos de propagación de compuerta de SSI y MSI 
menores a 1 ns, e incluso tiempos más cortos en circuitos de VLSI. La ECL encuentra aplicación 
en circuitos digitales de comunicaciones así como en circuitos de alta velocidad que se utilizan en 
súpercomputadoras. 

El capítulo incluye una introducción a una tecnología de VLSI de creciente popularidad, la 
BiCMOS, que combina las ventajas de los CMOS y de circuitos bipolares y proporciona los medios 
para obtener circuitos integrados muy densos, de baja potencia y alta velocidad. Las aplicaciones 
de los BICMOS a circuitos analógicos se pueden hallar en los capítulos 6 y 10. 

Aun. cuando la insistencia en este capítulo es sobre “circuitos lógicos, otros elementos de 
construcción de sistemas digitales, como son los flip-flops y-multivibradores se pueden construir 

en TTL y ECL siguiendo métodos convencionales, pero los chips de memoria de muy alta densidad 
de continúan siendo el exclusivo dominio de. la no ogla MOS, con los BICMOS en creciente 
` aplicación en ese campo. 

En resumen, el propósito de este capítulo es completar, para el estudiante de circuitos digitales, 
la imagen que iniciamos.explicando en el capítulo 13, donde presentamos tecnologías de circuitos 
de servicio de larga duración (TTL y ECL) y nuevas tecnologías de circuitos (BiCMOS y GaAs). 


14.1 OPERACIÓN DINÁMICA DEL INTERRUPTOR BJT- 


Comenzaremos nuestro estudio de circuitos lógicos BJT por considerar la operación dinámica del 
BJT como interruptor digital. Este material se basa en nuestro estudio de las curvas características 
. del BJT y su operación como interruptor, y, en particular, su uso en el diseño de un inversor lógico 


: (secciones 4.12-4. 15. A a AN E 
Circuitos lógicos de saturación y sin saturación 


Históricamente, el uso más común del BJT en circuitos digitales ha sido emplear sus dos modos 
extremos de. operación: corte y saturación. Los circuitos lógicos resultantes se denominan circui- 
tos lógicos saturados (o de saturación). Las ventajas de este modo de aplicación incluyen 
oscilaciones lógicas relativamente grandes, bien definidas, y disipación de potencia relativamen- 
“te baja; la principal desventaja es la respuesta relativamente lenta debida a los largos tiempos de 
desactivación de transistores saturados. 
Para obtener circuitos lógicos más rápidos, se debe arreglar el diseño de modo tal que el BJT 
no se sature. Estudiaremos dos formas de circuitos lógicos BJT sin saturación, esto es, circuitos 
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lógicos acoplados por emisor (ECL), con base en el par diferencial estudiado en la sección 6.1 y 
TTL de Schottky, que está basada en el uso de diodos especiales de silicio de baja caída de voltaje 
llamados diodos Schottky (introducidos en la sección 3.9). 


Tiempos de conmutación de transistores 


- Debido a sus efectos capacitivos internos, los transistores no conmutan en un tiempo cero. La figura 
14.1 ilustra este punto, mostrando la onda de la corriente ic de colector de un inversor simple de 
transistor junto con las ondas del voltaje v; de entrada y la corriente de base ig. Como se indica, 
cuando el voltaje de entrada v; se eleva desde el nivel negativo Y, (o cero) hasta el nivel positivo 
Va, la corriente de colector no responde de inmediato, sino que transcurre un tiempo de respuesta 
f¿ antes que empiece a fluir alguna corriente apreciabię de colector. Este tiempo de respuesta se . 
requiere principalmente para que la capacitancia’ de agotamiento de la unión entre emisor y 
base se cargue hasta el voltaje Vas de polarización directa (aproximadamente 0.7 V). Una vez 
completo este proceso de carga, la corriente de colector inicia un aumento exponencial hacia un - 
valor final de SIm, donde Ip es la corriente empujada hacia la base? y está dada como sigue: 


— Voz 
Re 


In = 


(14.1) 


La constante de tiempo del aumento exponencial está determinada por las capacitancias de la unión. 
- De hecho, es durante el intervalo del borde de subida de iç que lá carga de portadores minoritarios 
excedentes se almacena en lá región de la base (véase el capítulo 4 y en particular la sección 4.15). 
Aun cuando el aumento exponencial de iç se dirige hacia lm, este valor nunca se alcanzará 
` puesto que el transistor se saturará y la corriente de colector estará limitada a Ics. Una medida de 
la velocidad de conmutación del BJT es el tiempo de subida +, indicado en la figura 14.1(c). Otra 
* - medida es el tiempo de activación conduce, también indicado en la figura 14.1(c). 
En la figura 14.2(a) se ilustra el perfil de la carga de portadores minoritarios excedentes 
` almacenados en la base de un transistor saturado. A diferencia del caso de modo activo, la 
concentración de portadores minoritarios excedentes no es cero en el borde de la unión entre colector 
y base, lo que se debe a que esta unión no está polarizada directamente. De especial interés aquí es 
la carga extra almacenada en la base y representada por el área en color en la figura 14.2(a). Debido 
a que esta carga no contribuye a la pendiente del perfil de concentración, no resulta en un 
` componente correspondiente de corriente de colector, sino que esta carga extra almacenada aparece 
porque se empuja más corriente hacia la base de la que se requiere para saturar el transistor. Cuanto 
más alto sea el factor de saturación, mayor será la cantidad de carga extra almacenada en la base. 
De hecho, la carga extra O,, denominada carga de saturación o carga excedente, es proporcional 
a la excitación excedente de base Ip — Les, es decir, 


O, = T ls — Ica) (14.2) 


donde 7, es un parámetro de transistor conocido como constante de tiempo de almacenamiento. 
Consideremos ahora el proceso de desactivación. Cuando el voltaje de entrada u, regresa al 

nivel bajo V,, la corriente de colector no responde sino que permanece casi constante durante un- 

tiempo h (figura 14. 10). Éste es el tiempo necesario para eliminar la aiga ds saturación de la base. 


-.! Como la corriente es.cero durante tą, la EE de difusión será cero. 
2? Utilizamos 2 y Br indistintamente. 
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Vec 


(a) 


Fig. 14.1 Tiempos de conmutación del BJT del circuito inversor simple de.(a) cuando la entrada vu, tiene 
forma de onda de pulso en (b). Los efectos de carga almacenada de base que siguen al retorno de v; a V, se 
explican en coordinación con las ecuaciones (14.2) y (14.3). 
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Región de Región de a 
vaciamiento . vaciamiento f 
de la unión - dela unión 
emisor-base colector-base 


(a) (bd): 


Fig. 14.2 (a) Perfil del exceso de portadores minoritarios en la base de un transistor saturado. El área en 
color representa la carga extra (o de saturación). (b) A medida que el transistor no conduzca, la carga extra 
almacenada tendrá que removerse primero. Durante este intervalo, el perfil cambia de la línea a a la b. 
Entonces el perfil decrece hacia cero (línea d), y la corriente de colector cae exponencialmente a cero. 


Durante el tiempo f,, que recibe el nombre de tiempo de almacenamiento, el perfil de portadores 
minoritarios almacenados cambiará del que se muestra en la linea a al de la línea b de la figura 
14.2(b). Como se indica en la figura 14.1(d), la corriente de base invierte su dirección porque Ugg 
permanece aproximadamente en 0:7 V mientras que v, está al nivel V, negativo (o cero). La corriente 
inversa Jp, ayuda a “descargar la base” y eliminar la carga extra almacenada; en ausencia de la 
corriente inversa de base Iz, la carga de saturación tiene que ser eliminada por completo por 
recombinación. Se puede demostrar (véase la obra de Millman y Tauk, 1965) que el tiempo de 
almacenamiento /, está dado por 


p, Tede 
“La + L Co! Bo 


Una vez que la carga extra almacenada se haya eliminado, la corriente de colector empieza a 
caer exponencialmente con una constante de tiempo determinada por las capacitancias de la unión. 
Durante el tiempo de caída, la pendiente del perfil de carga excedente decrece hacia cero, como se 
indica en la figura 14.2(b). Por último, nótese que la corriente inversa de base finalmente decrece 
a cero a medida que la capacitancia entre el emisor y base s se carga al voltaje V, de polarización 
inversa. 

Típicamente, fa t, y ty son de! orden de unos pocos e anosigubdos å unas pocas decenas-de . 
nanosegundos, pero el tiempo de almacenamiento f, es mayor y por lo general constituye el factor 

"limitante en la velocidad de conmutación del transistor. Como mencionamos antes, t, aumenta con 
el factor de saturación (es decir, a qué grado de saturación se lleva al transistor). Se deduce que si 
deseamos circuitos digitales de alta velocidad, entonces debe evitarse la operación en la región de 
saturación. Ésta es la idea que hay tras las dos formas sin saturación de circuitos as bipolares 
que nOs que son los TTL Schottky y ECL. 


e (14.3) 


TOTIB ANLEI RU NAAN N A EE STL OS T RENI A AO 


Ejercicio 


. 14.1 Deseamos utilizar el circuito equivalente a transistores de la figura 4.70, para hallar una expresión para el tiempo Ñ 
: de respuesta (¿de un inversor simple a transistores, alimentado por una fuente de voltaje de escalón con una resistencia ` 
Rs. Como durante el tiempo de respuesta el transistor no conduce, la resistencia r, es infinita y C, estará formada por 
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entero de la capacitancia C;, de agotamiento. Como aproximación, C;e se puede suponer que permanece constante du- 
rante ty. También, como el voltaje de colector no cambia durante t4, el colector se puede considerar conectado a tierra. 
Suponga que los dos niveles de v; son V, y Vz y que el final de t4 se puede tomar como el tiempo al que v; = 0.7 V. 


Resp. ta= (Ra + KC + Cp) Di2- ny -0.7)] 


AE EN TAI 


14.2 PRIMERAS FORMAS DE CIRCUITOS DIGITALES BJT 


. ` Para poner el material de este capítulo ẹn una perspectiva adecuada, examinaremos brevemente dos 
de las primeras formas de familias de circuitos lógicos bipolares. - 


El inversor básico BJT 


En la figura 14.3 se ilustra el inversor lógico básico BJT junto coh su curva característica de 

"transferencia de voltaje. Hemos estudiado este circuito en detalle en la sección 4.14 y en la sección 
previa estudiamos su operación dinámica. Nótese que para una entrada lógica 0, v; < V,,, el transistor 
estará en corte y el voltaje de salida será igual a Vcc, es decir, Voy = Vcc. Para una entrada lógica 1, 
v > Vip, el BJT estará saturado y y el voltaje de salida será igual a Vees, es decir, Vo, = Vess = 0.1 a 
0.2 V. 


Circuitos lógicos de transistor-resistor (RTL) 


Al poner en paralelo las salidas de dos o-más inversores básicos obtenemos el circuito básico de 
compuerta de una de las primeras familias de circuitos lógicos, conocida como circuito lógico 
_de transistor-resistor (RTL). En la figura 14.4 se ilustra esta compuerta NOR de dos entradas. El 
circuito opera 'como, sigue: si una de las entradas, la A por “ejemplo, es alta (lógica 1), entonces 

` el transistor correspondiente (Q4) conduce y está "saturado. Esto resulta en vy = Voz, que es bajo 
.. (lógica 0). Si la otra entrada (B) es también alta (lógica, 1), entonces el transistor correspondiente 
a e conducirá y estará saturado, ayudando también : a mantener baja la salida. Se puede ver que 


. Corte . .. Activo Saturación 


on „Fig. 14.3 Inversor básico BJT y su curva característica de transferencia. . . 
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Voct+3 V) 


- Fig. 14.4 Compuerta NOR 
de dos entradas de la familia 
RTL. 


B 
(450 Q) 


para que la salida sea alta (uy= Vcc), Q4 y Op tienen que estar en corte simultáneamente. Es evidente 


` que esto se obtiene si A y B son bajas simultáneamente, es decir, aparece una lógica 1 a la salida 


sólo en ùn caso: A y B son bajas. Por lo tanto, pódemos escribir la expresión booleana 
Y=AB 


que también se puede escribir como 


que es una función NOR. 

La convergencia de la compuerta RTL NOR se puede aumentar si se agregan más transisto- 
res de entrada. Los valores de resistor y voltaje de alimentación son los que se utilizaron en 
circuitos integrados RTL (hacia. la década de 1960), que es la familia original deci circuitos integrados 
lógicos. 

Aun cuando al nivel alto de salida (Vo) de una sola compuerta es Vcc, éste no es el caso cuando 
la compuerta RTL excita otras compuertas semejantes. Como los transistores-de entrada de las 
puertas excitadas estarán conduciendo, la corriente total de base será suministrada a través del 
resistor R¿ de la compuerta excitadora. Así, el valor de Voy se reducirá de manera considerable a un 
valor que depende de la divergencia pero cercano a 1 V. Además, este valor se reducirá a medida que 
aumente la divergencia de compuerta. Como consecuencia de esto, los márgenes de ruido de la 
compuerta RTL son más bien estrechos, lo cual, junto con el hecho que las compuertas RTL disipan 
una cantidad más bien grande de potencia (él producto de ia y potencia es de unos 140 pJ), 
ha resultado en la desaparición de los circuitos RTL. , 


Un flip-flop RTL SR 


Antes de salir del tema de los RTL deseamos ilustrar su aplicación en el circuito flip-flop SR 
(flip-flop de establecer/restablecer) que se muestra en la figura 14.5. Obviamente, este circuito se 
puede construir si se acoplan en cruz dos compuertas. RTL NOR de dos entradas; este circuito era 
de uso generalizado en diseños de circuitos de componentes discretos antes del advenimiento del - 
circuito integrado a principios de la década de 1960. La operación del circuito es sencilla y sigue ' 
estrechamente la descripción de circuitos lógicos del flip-flop SR-dada en la sección 13.7. 
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. Fig. 14.5 - Un flip-flop SR (set-reset) formado al acoplar en cruz dos compuertas NOR de la familia RTL. 


Circuitos lógicos de diodo-transistor (DTL) 


Otra de las primeras familias de circuitos lógicos BJT es la de diodo-transistor, o DTL, ejemplificada 
por la compuerta NAND de dos entradas que se muestra en la' figura 14.6. La DTL es de particular =- 
interés para nosotros porque, como veremos en la siguiente sección, es el' circuito a partir del cual 
evolucionó la TTL. 

El circuito DTL opera como sigue: supongamos que la entrada B se deja abierta. Si se aplica 
una señal lógica 0 (=> 0 V) en A, el diodo D, conducirá y el voltaje en el nodo X será de una caída 
de diodo (0.7 V) arriba del valor de lógica O. Los dos diodos D, y D, estarán conduciendo y, por lo 
tanto, causando que la base del transistor Q sea de dos caídas de diodo abajo del voltaje en el nodo X. 
Entonces, la base estará a un pequeño voltaje negativo y, por lo tanto, Q estará en corte y vy = Vcc 


lógica D.. 


Considere ahora ` un aumento del saae va- Sé puede ver que. eï diodo D, permanecerá 
conduciendo y el nodo. xX seguirá elevándosé en potencial. Los diodos D; y D, permanecerán con- 
duciendo ; y.por! lo tanto. la base también elevará ; su peramal Esta situación continuará hasta que el 


ME 


Væ (4 V) 


=V (2V 
Fig. 14.6 Compuerta NAND de dos entradas de la familia DTL. 
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voltaje en la base alcance unos 0.5 V, en tuyo punto el transistor empezará a conducir. Esto ocurrirá 
cuando el voltaje en A sea 


Va Z 0.5 + Vos + Vos a >12V 
Pequeños aumentos en va arriba de este valor de umbral aparecerán € como aumento en Ugg y por lo 
tanto en ic. En este intervalo de valores el transistor estará en la región activa. En última instancia, 
el voltaje en la base llegará a oFV y el transistor. estará conduciendo completamente. En este 
punto el voltaje en X estará fijo a las dos caídas de diodo arriba de Ve, y cualesquier otros aumentos 
en u, polarizarán inversamente al diodo D;. Se puede ver que la corriente en D; empezará a decrecer 
cuando v, llegue a alrededor de 1.4 V. A medida que D,.empieza a conducir, toda la corriente que 
pasa por R, se desviará por D, y D, hacia la base del transistor. El circuito se diseña normalmen- 
- te de. modo queta corriente. que entra en la base sea suficiente para excitar el transistor hacia 
saturación. Entonces, cuando A está en un nivel lógico 1, el transistor estará saturado y vy será igual 
a Vers (0.2 V), correspondiente a una salida lógica 0. 
Extrapolando a partir del análisis anterior, se puede ver que si alguna o ambas entradas es baja, 
el diodo correspondiente (D,, D, o ambos) estará coriduciendo, el transistor estará en corte y la. 
. Salida Y será alta. La salida será baja sı el transistor conduce, lo que ocurrirá para sólo una 
combinación en párticular de entrada; cuando todas las entradas son simultáneamente altas. Por lo 
tanto, , podemos escribir la expresión booleána | l 


` que también se puéde escribir como ` 


- que es una función NAND. Esto no debe ser una sorpresa, ya que un circuito DTL consta de una 
s $ compuerta AND dè diodos formada por Dp D, y Ri (véase la sección 3.1), seguida por un inversor 
a de transistores. “Finalménte, observamos quë dèbido asu función al dirigir ç corriente hacia R, o hacia 
- * Tá base del transistor, los diodos D; y: D; se conocen como “diodos de dirección”. 
Los circuitos lógicos DTL eran populares en la década de 1960; se construyeron primero usando 
componentes discretos y subsecuentemente en forma de circuito integrado, pero, por último, fueron 
reemplazados por los circuitos lógicos de transistor-transistor (TTL). ; 


Ejercicios 


14.2 Considere la compuerta RTL de la figura 14.4 cuando excita N compuertas idénticas. Supongamos que ambas 
entradas a la compuerta de excitación-son bajas. El lector debe-convéncerse de que el-voltaje de salida Voy se puede 
determinar usando el circuito equivalente que se muestra en la figura E14.2. Por lo tanto, demuestre que 


Vec— Vaz 


Re+ RAN 
Para N = 5, utilice los valores dados en la figura 14 .4, junto con Vaz = 0.7 V para obtener el valor de Von. 


Vaj VES Rc 


DS O A EO: ROIA TA 


PILA IOA RESERO VETTED F EPIS ETIN AE ENIE AARS S 4 


Resp. 1V : AEn S ypa a 
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sa 


Vcc 


YEA nA ee A NS 


Fig. E14.2 


e 


DOANAREN AIEE ENG PEV E E T 


ES 


ETORRA 


14.3 Para la compuerta DTL de la figura 14.6 suponga que todas las uniones conductoras tienen una caída de voltaje 
* de 0.7 V: (a) encuentre la corriente que pasa por D; cuando v4 = 0.2 V y vg = +4 V. También encuentre el voltaje de la 
base. (b) Con v4 = vg = +4 V encuentre la corriente de base del transistor. Si Vcess = 0.2 V encuentre el valor de Piorzada- 


Resp. (a) 1.25 mA, 0.5 V; (b) 0.41 mA, 2.3 


Presa LIZA bind IEA 
A E OS 


NANA ta z EE ENEE EEE EIEE ER E CS 


14.3 CIRCUITOS LÓGICOS ES TRANSISTOR-TRANSISTOR (TTL O T?L) 


Durante más de dos décadas (fines de la década de 1960 a fines de la de 1980) los circuitos lógicos 
TTL disfrutaron de enorme popularidad. De hecho, la mayor parte de las aplicaciones de sistemas 
digitales que utilizaban paquetes SSI y MSI se diseñaban con TTL. 

Comenzaremos esta sección con un estudio de la evolución de los TTL a partir de los DTL. En 
` esta forma explicaremos la función dé cada una de las etapas del circuito completo de: compuerta 
` TTL. En la sección 14.4 se estudiarán las características dé las compuertas TTL estándar. Éstas han 

sido prácticamente reemplazadas por formas más avanzadas de TTL, que: ofrecen mejor: rendimiento 
y se esmdiaran en la sección 14.5. 


Evolúción de TTL a partir de DTL 


El circuito básico de compuerta DTL en i dien se estudió en la sección a previa (véase la 

: figura 14.6). La forma de circuito integrado de la-compuerta DTL se muestra en la figura 14.7 con 

` sólo una entrada indicada. Como preludio a la introducción de la TTL, hemos dibujado el diodo de 

- entrada como transistor conectado a diodo (Qn, que os al modo en. que los diodos se 

hacen en forma de-circuito integrado. — . 

Este circuito difiere del circuito DTL diret de la: figura-14.6 en dos aspectos importantes. 

Primero, uno de los diodos de dirección es sustituido por.launión entre base y emisor de un transistor 

“+ (Q) que está en corte (cuando la entrada es baja) o en modo activo (cuando la'entrada es alta). Esto 

se hace para reducir la corriente de entrada y por-lo tanto aumenta la.capacidad de divergencia de 

“+ la compuerta: Una explicación detallada de este punto no es.de importancia para nuestro estudio 

-< dela TTL. En segundo término, la resistencia Rg se retorna a tierra en lugar de a una fuente negativa, 

+. como se hizo en el anterior circuito discreto. Una ventaja obvia de:esto es la eliminación de una 

fuente adicional de alimentación, pero la desventaja es que-la corriente inversa de base disponible 

` “para eliminar el exceso de carga almacenado en: da base de: 2 es bana E penetan A continuación 
abundaremos más sobre este punto. >- : “- a 
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+5 V +5 V 


Fig. 14.7 Forma de circuito integrado de la compuerta DTL con el diodo de.entrada mostrado como 
transistor conectado a diodo (O). Sólo se muestra un terminal de entrada. 


l Ejercicio 


a 14.4. Considere, el circuito de compuerta DTL que se muestra en la figura 14.7 y suponga que £(Q») = AQ) = 50. 
H. (a) Cuando u = 0.2 V, encuentre la corriente de entrada. (b) Cuando v; = +5 V, encuentre la corriente de base de Q3. 


E Rosh. e 11 ma; (b) 1.6 mA' 


Razones para la lenta respuesta de un DE 


La compuerta lógica DTE tiene márgenes de ruido relativamente husos y una e Espaciónd razona- 

- blemente buena de divergencia, pero su respuesta es más bien lenta. Hay dos razones para esto: 
primera, cuando la entrada es baja y Q, y.D no conducen, la carga almacenada en la base de Q; tiene 
que. fugarse a través de Ry a tierra. El valor inicial de la corriente inversa de base que logra este 
proceso de “descarga de base” es aproximadamente 0.7 V/Rg, que es alrededor de 0.14 mA. Como 

-esta corriente es muy pequeña en comparación con la corriente de polarización directa de base, el 

<. tiempo necesario para la eliminación de la carga de base es bástante largo; lo que contribuye al 

„alargamiento de la respuesta de compuerta. 

, «La segunda razón para la respuesta relativamente-lenta del DTL se deriva de la naturaleza del 
- - circuito de salida de Ja compuerta, que es un simple transistor de emisor común. En la figura 14.8- 
-Se ilustra el transistor de salida de una compuerta DTL que excitr : na carga capacitiva C. La. 
. ¿ capacitancia :C, representa la capacitancia de entrada de otra comp: tta y/o.el alambrado y capa- ' 

citancias parásitas que. están inevitablemente presentes en cualquier circuito. Cuando Q; conduce, 

su voltaje de colector no puede caer en forma instantánea debido a la existencia de C,. Entonces, 
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Vec 


Fig. 14.8 Circuito de salida 
de una compuerta DTL exci- 
tando una carga capacitiva Cz. 


Q; no se satura de inmediato sino que opera en la región activa. El colector de Q, por lo tanto, 
: actuará como fuente de corriente constante y disipará una corriente relativamente grande (415). Esta 
- elevada corriente descargará C, con gran rapidez. Así vemos que la etapa de salida de emisor común 
ofrece un corto tiempo de conducción, aun cúando el corte sea otra cosa. 

Considere a continuación la operación de la etapa de salida de emisor común cuando Q; no 
conduce. El voltaje de salida no se eleva de súbito a un nivel alto (Vcc), sino que C, se cargará a 
Vec a través de Rc. Éste es un proceso más bien lento y resulta en el alargamiento de la respuesta 

de la compuerta del DTL (y, del mismo modo, la respuesta de la compuerta del RTL). 
Una vez identificadas las dos razones para la lenta PAS an DTL, en lo que i veremos 
la forma de solucionar estos problemas en TTL. s 


Circuito de entrada de la compuerta TTL 


En la figura 14.9 se muestra una compuerta TTL conceptual con , sólo un terminal de entrada 
` indicado. La característica más importante a'observar es que el diodo de entrada ha sido sustituido 
por un transistor. Se puede pensar esto simplementecomo si el cortocircuito entre base y colector 
de Q, de la figura 14.7 se haya eliminado. no 

- Pára ver cómo funciona la TTL cónceptuál del circuito de la figura 14. 9, supongamos que la 
entrada v es alta (por ejemplo, v; = Vcc). En este caso circulará corriente de Vcc por R, con lo cual 
se polariza directamente la unión entre base y colector'de Q,. Mientras tanto, la unión entre base y 


Vog: 


Fig. 14.9 Forma conceptual de. | 
una compuerta TTL. Sólo se mues- ' 
tra un terminal de entrada. 
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Voc = +5 V 


vo = 0.2 V 


. Fig. 14.10 Análisis de la compuerta conceptual TTL cuando la entrada es alta. 


ip “emisor de Q, -estará polarizada inversamente. Por lo tanto, Q, estará operando en el modo 
i _ -activo inverso, es decir, en el modo activo pero con los papeles del emisor y colector intercambia- 
| | ! dos. Los voltajes y corrientes serán como se aiea en la figura 14.10, donde la corriente J se puede 

| “calcular con : a E 


-Vez 14 
R 


: En circuitos reales TTL,.Q, se diseña para tener una £ inversa.muy baja (Br œ= 0.02). Entonces, la 
corriente de entrada de compuerta será muy pequeña, y la corriente de base de Q; será aproxima- 
damente igual a /. Esta corriente será suficiente para excitar Q; a saturación, y el voltaje de salida 
será bajo (0.1 a 0.2 V). o 

A continuación supongamos que el voltaje de* entrada de compuerta se e reduce a un nivel de 

. lógica 0 (por ejemplo, v,=-0.2 V). La corriente / se desvía entonces al emisor de Q,. La unión entre 

_ base.y-emisor de O, se polariza directamente, y el voltaje de base de Q, caerá a-0.9 V.Como Q; 
- estaba en saturación, su voltaje de base permanecerá en +0.7 V. hasta que se elimine la carga 
excedente almacenada en la región de la base. En'la figura 14.11 se indican-los diversos valores de 
.:»: Voltaje y corriente inmediatamente después que la entrada se reduce. Vemos que O, estará operando 
en el modo activo normal? y su colector llevará una elevada corriente ($1). Esta elevada corrien- 
te descarga rápidamente la base de Q; y la excita hacia corte. Entonces vemos la acción de Q, que 
acelera el proceso de corte. l 
: A medida que O; pasa a no conducción, el voltaje en su base se reduce y Q, entra en el modo 
} de saturación. En última instancia, la corriente de colector de Q, será tan pequeña que será 
y . despreciable, lo cual implica que su Veem será aproximadamente 0.1 V y la base de O; estará en 
0.3 V, lo que impide que, O; entre en corte. . 


e Es E 


Circuito de salida de la compuerta TTL.. 


El análisis anterior ilustra la forma en que uno de los dos problemas que reducen la operación del 
DTL se resuelve en TTL.-El segundo problema, el largo tiempo de subida de la onda de ui se 
resuelve al modificar la etapa de salida, como explicaremos ahora. 


3 Aun cuando el voltaje de colector de Qi es menor que su voltaje de base en 0.2 V, la unión entre colector y base 
estará en corte, en efecto, y Q, estará operando en el modo activo. . 
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cc 7 +5 V 


Lógica0 ] A +0.7 V 
(+0.2 V) 


Fig. 14.11 Valores de voltaje y corriente del circuito conceptual TTL inmediatamente después de bajar el 
voltaje de entrada. 


l : Primero, recordemos que la etapa de salida de emisor común: produce una rápida descarga de 
«capacitancia de carga pero una carga más bien lenta. Resulta lo opuesto en la etapa de salida del 
_- seguidor. de emisor que se ilustra enla figura 14.12. Aquí, a medida que v; pasa a'alto, el transistor 
. conduce y-presenta una baja resistencia de-salida.(característica. de-los seguidores de emisor), que 
resulta en rápida carga de Cz. Por oíra parte, cuando v; pasaa bajo, el transistor no conduce y C, se 
deja entonces para descargarse lentamente a través de Rg. 

Se deduce que una etapa de salida óptima sería una combinación de las configuraciones 
de emisor común y seguidor de emisor. Esta etapa de salida, que se ilustra en la figura 14.13, tiene 
que ser excitada por dos señales complementarias Un y Un. Cuando v,,.es alta vn es baja; en este 
caso Q; conduce y está saturado, y Q, no conduce. El transistor Q, de emisor común produce en- 
` » tonces la rápida descarga de la capacitancia de carga y en estado:estable presenta una baja resistencia 
- (Rega) a tierra. Entonces, cuando: la salida.es baja; la compuerta puede disipar cantidades consid- 

erables de corriente a través del transistor Q; saturado. 

Cuando vn es bajo y un es alto, Q, no conduce y Q, conduce. El seguidor de emisor Q, 
proporciona una rápida carga de la capacitancia de carga. También presenta a la compuerta una baja 
resistencia de salida en el estado alto y, por lo tanto, cón la capacidad de generar una cantidad 
considerable de corriente de carga. 

' Debido al aspecto del circuito de la figura 14. 13, con Q; situado en la parte superior de Q;, el 
circuito ha recibido el nombre de etapa de salida en pilar totémico. Del mismo modo, debido a 


s 


Ke 


aby Fig. 144. 7. * Etapas desa- 
dE ~, lida de seguidor de emi- 
_ Sor con carga copácitiva e 
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Vec 


Fig. 14.13 Etapa de salida 
de pilar totémico. 


la acción de O, al conectar el voltaje de salida al nivel alto, O, se conoce como transistor de 

.. .. "conexión. Como la conexión es lograda aquí por un elemento activo (O); se dice que el circuito 

: <E tiene una conexión activa. Esto en contraste:con la-conexión pasiva de:cómpuertas RTL y DTL. 

aes Desde luego, el transistor Qy de emisor común proporciona una descónexión-activa al circuito. 

> Finalmente, nótese.que:es necesario un circuito excitador id pára generar las dos señales 
“complementarias v- y` Un TRF : 


Š EJEMPLO 14. 1 


E Deseamos lar el circuito que se se muestra sajunto.cc con sus sai des excitación en la figura 14.14, 
: para determinar la onda de la señal de. salida: Vo- -Suponga que Q; y Qs tienen p= 50. 


Vec=+5V ; 
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SOLUCIÓN 


Considere primero la situación antes que vz pase a alto, es decir, en el instante 1 < 0. En este caso 

Q; no conduce y Qs conduce, y el circuito se puede reducir al que se muestra en la figura 14.15. En 

este circuito simplificado hemos sustituido el divisor de voltaje (R,, Rz) por su equivalente de 

Thévenin. En estado estable, C, se cargará al voltaje de salida vo, cuyo valor se puede obtener como 
"sigue: : 


5=10x13+ Va + Igx0.5+2.5 


vo está dado por , 
vo = 2.5 + Ig x 0.5 = 3.79 V 


Fig. 14.145 Circuito de la figura 
14.14 cuando Q; no conduce. 


A continuación consideramos el circuito a medida que vn se hace alto y vn se hace bajo. El transistor 
Q; conduce y el transistor O, no conduce, y el circuito se reduce al que se muestra en la figura 14.16. 
De nueva cuenta hemos empleado el equivalente de Thévenin del divisor (R,, R). También 
supondremos que los tiempus de conmutación de los transistores son tan pequeños que son 
despreciables. Entonces, en t=-0+ la corriente de base de Q; es 


= 2322 - 0.43 ma 


RT 


+2.5 V 


Vo 
Fig. 14.16 Circuito de la figura 
14.14 cuando Q, no conduce. 


+ 


C, = 20 pF 


u 
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Sustituyendo Vgs = 0.7 v el¿= I(B+1)= 1/51 resulta Jz = 2.59 mA. Entonces el voltaje de salida ` 
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+2.5 V 


Fig. 14.17 (a) Circuito equivalente para el circuito de la figura 14.16 cuando Q; está en el modo activo. 
(b) Versión más sencilla del circuito en (a) obtenida usando teorema de Thévenin. 


Como en f = 0 el voltaje de colector de Q, es 3.79 V, y como este valor no puede cambiar 
instantáneamente debido a C,, vemos que en ¢ = 0+ el transistor Q; estará en el modo activo. La 
corriente de colector de O, será Blg, que es 21.5 mA, y: el circuito tendrá el equivalente que se | 
MW: ilustra en la figura 14.17(a). Una versión más sencilla de este circuito courali obtenida con el 
Š.. :: teorema de Thévenin, se muestra en la figura 14. 17(b). 
El circuito equivalente de la figura 14.17 aplica mientras Q, permanezca en el modo activo. 
Esta condición persiste mientras C; se está descargando y hasta que vo llega ¿mos +0.3 V, en cuyo 
momento Q; entra en saturación. Esto se ilustra por la onda de la figura 14.18, El tiempo para que 
el voltaje de salida caiga de +3.79 V a +0.3 V, que se poes considerar el tiempo de caída 1, se 
puede obtener con 


8,25 — (28.25 — 3.79)e™" = 0.3 


e pe 


. ¡Constanté dé tiempo 
10 kQ 
B+1 


| E 
lns c. [0.5 ka 2 


i 
+0 l 
. + 
+0. + =-—+--+0.2 V 
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* Constante de-tiempo - |: 
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Fig. 14.18. Detalles de la forma de onda de voltaje de salida para el circuito de la figura 14.14. 
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lo que resulta en 
tœ 0.347 
donde 
T=C,¿x0.5kQ= 10 ns 
Entonces, t= 3.4 ns. | 


* Después que Q; entra en saturación, el condensador se descarga más hasta el valor final de 
estado estable de Ves, (20.2 V). El modelo de transistor que aplica durante este intervalo es más 
complejo; como el intervalo en cuestión es bastante corto, no continuaremos más con el tema. 

Considere en seguida la situación a medida que v,, se hace bajo y vn se hace alto en 1= T. El 
transistor Q; no conduce a medida que el Q, conduce. Supondremos que esto ocurre inmediatamen- 
te, y así, en £ = T+ el circuito se reduce al que se muestra en la figura 14.15. Ya hemos analizado 
este circuito en el estado estable y entonces sabemos que finalmente vg llegará a +3.79 V. Por lo 
tanto, vo se eleva exponencialmente desde +0.2 V a +3.79 V con una constante de tiempo de - 
C¿f0.5 kQ//[10 kQ/(8 + 1)]3, donde hemos despreciado la resistencia de emisor r.. Denotando esta ' 
constante de tiempo como 7;, obtenemos 7, = 2.8 ns. Definiendo el tiempo de subida ?, como el 
tiempo para que vo alcance el 90% del valor final, obtenemos 3.79 — (3.79 — 0.2)e™" =0.9x 3.79, 
que resulta en £,= 6.4 ns. En la figura 14.18 se ilustran los detalles de la onda de voltaje de salida. 


El circuito completo de la compuerta TTL 


En la figura 14.19 se muestra el circuito completo de compuerta TTL. Está formado. por tres etapas: 
el transistor de entrada Q,, cuya operación ya se ha explicado, la etapa excitadora Q», cuya función 


- Ue = +5 V 
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Fig. 14.19 Circuito completo de compuerta TTL con sólo un terminal de entrada indicado. 
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es generar las dos señales de voltaje complementarias requeridas para excitar el circuito de pilar 
totémico, que es la tercera etapa (de salida) de la compuerta. El circuito de pilar totémico de la 
. compuerta TTL tiene dos componentes adicionales: el resistor de 130 (2 del circuito de colector 

de O, y el diodo D del circuito de emisor de Q4; la función de estos dos componentes adicionales 
se explicará en breve. Nótese que la compuerta TTL se muestra con sólo un terminal de entrada 
indicado. La inclusión de más terminales de entrada se considera en la sección 14.4. 

Debido a que la etapa excitadora Q, produce dos señales complementarias (esto es, fuera de 
fase), se conoce como divisor de fase. 

Ahora realizaremos un análisis detallado del circuito de compuerta TIL en sús dos estados 
extremos: uno con la entrada alta y uno con la entrada baja. 


Análisis cuando la entrada es alta 


Cuando la entrada es alta (por ejemplo, de +5 V), los diversos voltajes y corrientes del circuito TTL 
tendrán los valores indicados en la figura 14.20. El análisis ilustrado en la figura 14.20 es bastante 
sencillo, y el orden-de los pasos seguidos está indicado por los números circulados. Como es de 
esperarse, el transistor de entrada está operando en el modo activo inverso, y la corriente de entrada, 
denominada corriente alta de entrada /,,, es pequeña, es decir, 


Im= Brl=15 pA 


. donde suponemos que Br = 0.02. 
La corriente de colector de Q, entra en la base de O», y su valor ¢ es suficiente para saturar el 
transistor Q, divisor de fase. Este último proporciona a-la base de Q; suficiente corriente para 


-Veo=>+35V 


130 Q 


Q4 


(no conduce) 


—— H A << 
ly = Bri = 15 UA” (Br + DI = 0.73 mA 


+07 V 
0.7 ma | 


Fig. 14.20 Análisis de la compuerta TTL con valor alto de entrada. Los números cirgulados indican el 
. orden de los pasos deranálłisis. - À 


hu: Hoi: 


LOANS q 
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Vo 


-<<—- Q; sale de saturación 


=0.1 V 
0 


i 


Fig. 14.21 Curva característica Uo-i, de la compuerta TTL cuando la salida es baja. 


excitarla en saturación y bajar su voltaje de salida a Vegsa (0.1 a 0.2 V)..El voltaje en el colector de 
Q2 es Vses + Vees (Q2), que es aproximadamente +0.9 V. Si el diodo D no se incluyera, este voltaje 


` sería suficiente para que Q, conduzca, lo que es contrario para la correcta operación del circuito 


de pilar totémico. Incluyendo el diodo D asegura que Q, y D permanezcan sin conducir. El transistor 
saturado Q; establece entonces el voltaje bajo de salida de la compuerta (Vees) y presenta una baja 
impedancia a tierra. 

En el estado de salida baja, la compuerta puede disipar una corriente de carga ¡,, siempre que 
el valor de i; no exceda de 8 X 2.6 mA, que es la máxima corriente de colector que Q, puede sostener 
mientras permanece en saturación. Obviamente, cuanto mayor sea el valor de i, mayor será el 


«voltaje de salida. Para mantener el nivel de lógica 0 debajo de un cierto límite especificado, debe 


fijarse un límite correspondiente ala corriente de carga ¡,. Como pionie veremos, es este límite el 

que determina la máxima divergencia de la compuerta TTL. 
En la figura 14.21 se ilustra el voltaje de salida vy.contra la corriente de carga i, de la compuerta 

TTL cuando la salida es baja. Ésta es simplemente la curva característica vce~ic de Q, medida con 


una corriente de base es 2.6 mA. Nótese que en i= 0, vo es el voltaje de desnivel, que es de unos 


Ejercicio 


14.5 Suponga que la porción de saturación de la curva característica vy-i, que se muestra en la figura 14.21 se puede 
aproximar por una recta (de pendiente = 8 Q) que corta el eje vo en 0.1 V. Encuentre la máxima corriente de carga que 
` se permite a la compuerta disipar si el nivel de lógica 0 se especifica en <0.3 V. 


Resp. 25mA 


100 me 


A 
AIRE 


PIELEEN DIVERTIRSE 


Análisis cuando la entrada es baja 


Considere en seguida la operación de la compuerta TTL cuando la entrada está al nivel lógico 0 
(=0.2 V). El análisis está ilustrado en la figura 14.22, de donde vemos que la unión entre base y 
emisor de Q; estará polarizada directamente y el voltaje de base será aproximadamente +0.9 V. 
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ELAINE 


A EPDE ARNIN E 
H 


Vec = +5V 


Fig. 14.22 Análisis de la compuerta TTL cuando el valor de entrada es bajo: Los números circulados 
indican el orden de los pasos del análisis. : 


Entonces se puede ver que la corriente J es aproximadamente 1 mA. Como 0.9 V es insuficiente 
- . para polarizar directamente la combinación serie de la unión entre colector y base de Q, y la unión 
entre base y emisor de O, (se requerirían por lo menos 1.2 -V), este último no conduciría. Por lo 
tanto, la corriente de colector de O, sería casi cero y Q, estaría saturado, con Vcesm œ 0.1 V. Entonces, 
la base de Q, sería aproximadamente +0.3 V, que es de hecho insuficiente para que Q, conduzca. 
La corriente de entrada de compuerta en estado bajo, llamada corriente de baja entrada /,,, 
es aproximadamente igual a la corriente 7 (~ 1 mA) y sale del emisor de Q,. Si la compuerta 
TTL es excitada por otra compuerta TTL, el transistor de salida O, de la compuerta excitadora debe 
disipar esta corriente J. Como la corriente de salida que una compuerta TTL puede disipar está 
limitada a un cierto valor máximo, la máxima divergencia de la compuerta está directamente 
determinada por el valor de ?;,. 


Ejercicios 
14.6 Considere la compuerta TTL analizada en el ejercicio 14.5. Encuentre su máxima divergencia permisible usando 
el valor de J; calculado antes. 


| 


E 


Resp. 25 


14.7 Utilice la ecuación (4.114) para halla GS del transistor 10, cuando la entrada de la compuerta sea baja (0.2 V). 
Suponga que pr = 50 y Br = 0.02. e 


„Resp: 93 mv e a 
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Continuemos con nuestro análisis de la compuerta TTL. Cuando la entrada es baja, vemos que 
O, y Q; no conducen. El transistor O, conducirá y alimentará (generará) la corriente de carga iz. 
Dependiendo del valor de ¡,, Q, estará ya sea en el modo activo o en el modo de saturación. 

Con el terminal de salida de compuerta abierto, la corriente i; será muy pequeña (principalmente 
de fuga) y las dos uniones (unión entre base y emisor de Q, y diodo D) apenas conducirá. Si se 
supone que cada unión tiene una caída de 0.65 V y se desprecia la caída de voltaje en el resistor 
de 1.6 KQ, encontramos que el voltaje de salida será . 


V25- 0.65 — 0.65=3.7 V 


-A medida que i, aumenta, Q, y D conducen más fuertemente, pero para un intervalo de iz, Qs 
permanece en el modo activo, y vo está dado por 


vo = Vec s x1.6 KQ — Vags — Vo (14.4) 


Si se sigue aumentando ¡,, se alcanzará un valor al cual Q, se satura. Entonces el voltaje de salida se 
determina por el resistor de 130 (2 de acuerdo con la relación aproximada siguiente: 


Vo 2 Vee — ir X 130 — Veesal Qs) — Vo ; (14.5) 


> Función del resistor de 130 Q 


En este punto, la razón para incluir el resistor de 130 Q debe ser evidente: es sólo para limitar la 
corriente que circula por Q4, en especial en el casó que el terminal de salida se ponga accidental- 
mente en cortocircuito a tierra. Esta resistencia también limita la corriente de alimentación en otra 
_. circunstancia, es decir, cuando Q, conduzca mientras O; está todavía en saturación. Para ver cómo 
- es que esto ocurre, considere el caso donde la entrada de compuerta era alta y luego se reduce de 
- súbito al nivel bajo. El transistor Q, no conducirá en forma relativamente rápida por la disponibilidad 
de una elevada corriente inversa proporcionada al terminal de su base por el colector de Q,. Por 
- Otra parte, la base de Q, tendrá que descargarse por el resistor de 1 KQ, y entonces Q; tomará algún 
-- tiempo para no conducir, Mientras tanto, O, conducirá y un gran pulso de corriente circulará por la 
- combinación serie de Q, y Qs. Parte de esta corriente servirá al útil propósito de cargar cualquier 
capacitancia de carga al nivel de ene 1. La magaiud del pulso de corriente estará limitada por el 

. resistor de 130 Q a unos.30.mA.. 
La presencia de estos or, de corriente. de corta duración (denominados picos de 
-corriente) da lugar a otro importante tema. Los picos de corriente tienen que ser suministrados 
por la fuente Vcc y, debido a su resistencia “finita de fuente, resultará .en picos de voltaje 
(o “interferencias”) superpuestas sobre Vcc: Estos picos de voltaje podrían acoplarse a otras 
compuertas en flip-flops del sistema digital y así podrían producir falsa conmutación en 


-. .. otras partes del sistema. Este efecto, que en general recibe el nombre de diafonia (acoplamiento 


perjudicial), es un problema en sistemas TTL. Para reducir el tamaño de los picos de voltaje 
deben conectarse condensadores (llamados condensadores de. derivación) entre el riel de 
alimentación y tierra en lugares frecuentes. Estos condensadores reducen:la impedancia de la 
fuente de voltaje de alimentación y, por lo tanto, reducen la magnitud de los picos de voltaje. 
Alternativamente, se puede pensar que los condensadores de derivación producen picos de 
corriente de impulso. g E 


i l j 
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ZE 


ds 2 


i Ejercicios, 

F 
14, 8. Si se supone que Q; tiene $ = 50 y que a punto de saturación Vcesm = 0.3 V, encuentre el valor de ¡, al cual O, i 
i . se satura. : KA 
$ Resp. 4.16 mA 3 
k 14.9 Suponiendo que, a una corriente de 1 mA, las caídas de voltaje en la unión entre emisor y base de Qs y el diodo 2 
Y D son cada una de 0.7 V, encuentre vg cuando i, = 1 mA y 10 mA. (Nótese el resultado del ejercicio anterior.) y 
3 Resp. 3.6 V;2.7V j 
> > E 
E 14.10 Encuentre la máxima corriente que puede ser generada por una compuerta TTL mientras que el nivel alto de s 
E salida (Vox) permanece mayor que el mínimo valor garantizado de 2.4 V. E 
% j A 
$ X 
E RAE: 12.3 mA; o bien, más PA eende en cuenta ie corriente de ja de Q» 13.05 mA R 


| 


14.4 CURVAS CARACTERÍSTICAS DE UN TTL ESTÁNDAR 


Debido a su popularidad histórica y continua importancia, los TTL se estudiarán más en ésta y las 
siguientes secciones. Aquí consideraremos algunas de las importantes curvas características de 
compuertas TTL estándar; en la sección 14.5 veremos algunas formas especiales mejoradas de TTL. 


Curva característica de transferencia 


En la figura 14.23 se ilustra la compuerta TTL junto con un dibujo de su curva característica de 
transferencia de voltaje trazada en forma lineal por partes. La curva característica real es, desde lue- 

`>. go, una curva lisa. Explicáremos ahora la curva característica de transferencia y calcularemos los 
diversos puntos de inflexión y pene: Se saponara que el terminal de, salida: de la compuerta 
está abierto. 

El segmento AB se obtiene iioa el transistor Q, está iiad O; y Oy no conducen, y Q, y 
D conducen. El voltaje de salida es aproximadamente dos caidas de diodo debajo de Vec. En el 
punto B el divisor de fase (Q) empieza a conducir porque el voltaje en su base llega a 0.6 M £0. sv+ 
Veksn de Q1). 

Sobre el segmento BC, el transistor O, permanece saturado pero más y más de su corriente de 
base 7 se desvía a la unión entre su base y colector y entra en la base de (,, que opera como 

amplificador lineal. El transistor Q, y el diodo D permanecen conduciendo; con Q, actuando 
como seguidor de emisor. Mientras tanto, el voltaje en la base de O», e creciente, permanece 
insuficiente para hacer que Q, conduzca (menos de 0.6 V). 

Encontremos ahora la pendiente del segmento BC de la curva caracteristica de transferencia. 
Supongamos que la entrada y, tiene un incremento de Av, que aparece en el colector de O, puesto 
que el O, saturado se comporta (aproximadamente) como cortocircuito de tres terminales en lo que 
respecta a señales. Entonces, en la base «de Q, tenemos una señal Av. Despreciando la carga del . 
seguidor de emisor Q; sobre el colector de Q», podemos hallar la ganancia del divisor de fase con 

l Vz -Ri 
Ue Tea rt R 


(14.6) 
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Vec (+5 V) 


(a) mE (b) 
«Fig. 14.23 -Compuerta TTL y su curva característica de transferencia de voltaje. ... 


y a El valor de Ta dependerá, obviamente, de la corriente de O». Esta corrienté tendrá una variación 


«desde cero (cuando Q, empieza a conducir) hasta el valor. que resulte en. un voltaje de unos 0.6 V 
en el emisor de Q, (la base de Q;). Este valor es de unos 0.6 mA y corresponde al punto C de la 
curva característica de transferencia. Si se supone un promedio de corriente en Q, de 0.3 mA, 
obtenemos r.z = 83 Q. Para œ = 0.98, la ecuación (14.6) resulta en un valor de ganancia de 1.45. 
Como la ganancia del seguidor de salida O, es cercana ala unidad, la ganancia total de la co 
que es la pendiente del segmento BC, es.de unos -1,45, | l 

‘Como ya se indicó,.el punto de. inflexión C. está, determinado por. 2 que empieza : a. conducir, 
El correspondiente voltaje de entrada. se. puede hallar con 


vC) = Via + Vim- ANON Y 
=0.6 + 0.7- 0.1=1.2.V 


En este punto, la corriente des emisor de O, es aproximadamente 0.6 mA. La corriente de colector 
de Q, es también aproximadamente 0.6 mA; si se lia la corriente de base ae Qa, el voltaje en 


`- el colector de Q, es 


F „Os 5-06x1.62 AV l 
$ Entonces Oe está todavía. en nel modoractivo. El correspondiente volija a de sueo es 
ENS DA ) 10:65 06527 V. $ 


. EN \ medida c que: Ur: se € increnténta más. allá del valor de WO) = = 1 2 y, O empieza a conducir y 
opera en el'modo:activo. Entre:tanto; O, permanece saturado y: O; y Q, permanecen en el modo 
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a 
es i 


- enalrededor de -2 mV/"C, encuentre las coordenadas de los puntos Á, B, Cy D de la curva característica de transferencia i 


_ activo. El circuito se comporta como amplificador hasta que O; y Q; se saturan y Q; entra en corte. 
Esto ocurre en el punto D de la curva característica de transferencia, que corresponde a un voltaje 
de entrada v(D) obtenido a partir de 


VD) = Vses + Vaz + Veci — Vee: 
=0.7+0.7+.0.7-0.7=1.4V 


Nótese que, en efecto, hemos supuesto que en él punto D el transistor Q, todavía esté saturado, pero 
con Vez: œ 0. Para ver cómo sucede esto, nótese que desde el punto B en adelante, más y más de 
la corriente de base de Q, se desvía a la unión entre su base y colector. Por lo tanto, mientras 
aumenta la caída en la unión entre base y colector, disminuye la caída en la únión entre base y 
emisor. En el punto D estas caídas se hacen casi iguales. Para v; > vD) la unión entre base y emisor 
de Q, está en corte, O, sale de saturación y entra al modo activo inverso. ` 

El cálculo de ganancia sobre el segmento CD es un trabajo relativamente complicado, lo que 
se debe al hecho de que hay dos trayectoriás de entrada a salida: una a través de O; y una por Q4. 
Se puede obtener una aproximación sencilla pero burda, para conocer la ganancia de este segmento, 
a partir de las coordenadas de los puntos C y D de la figura .14.23(b) como sigue: 


vo(C) - vaD) 
vD) —uxC) 


_2.7-0.1 
14-12 


Ganancia = 


=-13 V/V 


De la curva de transferencia de la figura 14.23(b) podemos determinar los puntos críticos y los 
márgenes de ruido como sigue: Voy = 3.7 V; Vy está entre 0.5 V y 1.2 V, y entonces una estimación 
conservadora sería 0.5 V; VoL =0.1 NA Vi =1,4 V; NMa = Voy — Viy = 2. 3 V; y NM, = Var- VoL = 
0.4 V. Debe observarse que estos valores están calculados suponiendo que la. compuerta no está 
cargada y sin tomar en cuenta variaciones de la fuente de alimentación ode temperatura. 


TA LASER RN ARAN VEL DIAN Sl siR 


Ejercicio 


14.11 Tomando en cuenta el hecho de que el voltaje en los terminales de una unión pn polarizada directamente cambia : . 


de la compuerta a -55°C y a +125°C. Suponga que la curva característica de la figura 14.23(b)'se aplica a 25°C; y a 
desprecio, el pequeño coeficiente de temperatura de Vegsn. - $ 


Resp. A-55%: (0, 3.38), (0.66, 3.38), (1.52, 2.16), (1:72, 0. a +125: (o, 4-1), (03, 40) (0.8, 3.46), (1.0, oi) 


Especificaciones de fabricante. 


Los fabricantes de TTL suelen proporcionar curvas para las curvas características de transferencia 
de compuerta, la curva característica ¡=u de entrada y la curva característica i-v de salida, medidas . 
en los límites del intervalo especificado de temperatura de operación. Además, por lo general se 
dan valores garantizados para los parámetros Vors Vom, Vi, y Vm. Para TTL estándar (conocidos como E 
. serie :74), estos valores son Vo, =-0.4 V; Voy = 2.4:V;: Vu = 0.8.V y. Viu =.2 V. Estos valores límite 
están garantizados para una tolerancia especificada:en voltaje de fuente de alimentación y para una 
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zi divergencia máxima de 10. De nuestro análisis de la sección 14.3 sabemos que la máxima diver- 
* “gencia se determina pòr la máxima corriente que O; puede disipar mientras permanece en saturación ` 
-y mantiene un voltaje de saturación menor a un máximo. garantizado (Vo, = 0.4-V). Los cálculos 
realizados en la sección 14.3 indican la posibilidad de una máxima divergencia de 20 a 30. Por lo 
tanto, la cifra especificada por el fabricante es correctamente conservadora. 
Los parámetros Voz, Von, Vi y Vim se pueden usar para calcular márgenes de ruido como sigue: 


NMy = Vo a Vi = 0.4 V 
NM, = V = VoL =0.4 V 


A ARE A EA 


Ejercicios 
14.12 En la sección 14.3 encontramos que cuando la entrada de compuerta es alta, la corriente de base de Q; es 
' aproximadamente 2.6 mA. Suponga que este valor aplica a 25%C y que, a esta temperatura, Vaz = 0.7 V. Tomando en 
cuenta el coeficiente de temperatura de -2 mV/*C de Vas y despreciando todos los otros cambios, encuentre la corriente 
de base de Q; a -55°C y a +125%C. i 

* Resp. 2:2 mA; 3 mA 


14.13 En là figura E14.13:se ilustran curvas características izvo de una compuerta TTL cuando la salida es baja. 


Utilice estas curvas características junto con los resultados del ejercicio 14.12 para calcular el valor de $ del transistor Ñ i 
Qs a -55°C, +25°C y +125°C. A 


Fig. E14.13 


A Resp.. 162528. 3 7"... A A A A NS : 


- "los puntos de 1:5 V:de bordes correspondientes de:las'ondas de entrada y salida. Para TTL estándar l 
: ~- (también coñocidæconto TTL de velocidad media), tres típicamente de:unos 10 ns. 


AAA A a III i . ES an 
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`` -En loque respecta å la disipación de potencia, se puede demostrar (véase ejercicio 14.14) que 
. cuando la salida: de compuerta .es alta, la compuerta disipa 5:mW y cuando lla salida es baja la 
disipación es:de:16.7 mW, Entonces, el promedio de a es11 mW, qe resulta en un producto 
. de ianooii de unos 100 oo 


Ejercicio i 
y . . $ 
14.14 Calcule el valor de la corriente de alimentación (Icc) y de ella la potencia disipada en la compuerta TTL, f 


cuando el terminal de salida está abierto y la entrada es (a) baja a 0.2 V (véase figura 14.22) y (b) alta a +5 V (véase 
figura 14.20). 


EPIN TERE I ER IIAP SEN KICA STOR CAII 


N 


Resp. (a) 1 mA, 5 mW; (b) 3.33 mA, 16.7 mW 


| Disipación de potencia dinámica 


En la sección 14.3 se explicó la presencia de picos de corriente de alimentación, que dan lugar a 
más dren de potencia de la fuente de alimentación Vcc. Esta potencia dinámica también se disipa 
en el circuito de-compuerta...Se puede evaluar si se multiplica por Vec el promedio d de corriente 
debido a los picos, como se. ilustra en la solución del ejercicio 14.15. 


Ejercicio 
14.15 Considere una compuerta TTL que se conmuta a razón de 1 MHz. Suponga que cada vez que la compuerta no 
¿ Conduce (es decir, la salida es alta) se presenta un pulso de corriente de alimentación de 30 mA de amplitud y 2 ns 
de ancho. También suponga que no hay corriente cuando la compuerta cónduce. Calcule el promedio de corriente de 
alimentación debido a los picos, y la disipación de potencia dinámica. i 


E 60 Ai 0.3 mW 


La compuerta TTL NAND i O A 


En la figura 14.24 se ilustra la compuerta básica: TIL. Su” característica más importante es el 
transistor multiemisor Q, que se utiliza en la entrada. En la figura 14.25 se muestra la estructura 
del transistor multiemisor. 
Se puede comprobar fácilmente que la compuerta de la figura 14.24 ejecutala función NAND. 
La salida será alta si una (o ambas) entradas es (son) baja(s). La salida será baja en sólo un caso: 
š cuando ambas entradas sean altas. La ampliación a fos o mas entradas es sencilla y se logra par 
Xx difusión de más regiones. de emisor. Deza 


” que capta señales de interferencia y por: ello puede:ocasionar conmutación errónea de compuerta. 
Un terminal de entrada siñ uso, porto tanto,debe.coriectarse al positivo.de la fuente de alimentación 


Aun cuando teóricamente se puede dejar en circuito piatou un a terminal de entrada sin uso, ésta 
no es una buena práctica en general. Un términal de- entrada en circuito abierto actúa como “antena” ; 
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Vec (+5 V) 


' Fig. 14.24 Compuerta TTL NAND. 


o ami 


a través de un resistor (de 1 KQ, por ejemplo). En esta forma, la unión correspondiente entre base 
y emisor de Q, estará polarizada inversamente y no tendrá efecto en la operación de-la compuerta. 
. Esta resistencia en serie se incluye para limitar la corriente en caso de rotura de la unión entre base 
; y emisor debido : a transitorios en la fuente de alimentación: 


Otros circuitos lógicos TTL 


Enuh y Hip TIL MSI hay muchos ` casos en r que. se construyen f “furiciones lógicas ‘usando versiones 
“desmontadas” de la compuertá básica TIL. Como. ejemplo, en la figura 14.26 se ilustra la 
construcción TIE dé: lá función AND- OR-INVERT. Como se muestra, los transistores de divisor 
LaS de fasé de dos compuertas están conectados en paralelo, y se usa úna sola etapa de salida. Se 
5% recomienda al lector verificar quela: función lógica construida es es como se indica. 


Fig. 14.25 Estructura del transistor Q, de múltiples emisozes.:*' A EDI par a ai 
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A AB + CD = AB - CD 
Vcc = +5 V 


Fig. 14.26 Compuerta TTL AND-OR-INVERT. ` 


En éste púnto debe observarse que la etapa de salida de pilar, totémico de TTL no permite 
conectar los terminales de sálida dé dos compuertas para construir la función AND de sus salidas 
(conocida como conexión alambrada AND). Para ver la razón de esto, considere dos compuertas cu- 
yas salidas están unidas, y supongamos que una compuerta t tiene una salida alta y la otra tiene una 
salida baja. Circulará corriente de Q, de la primera compuerta por Q; de la segunda compuerta. El 
valor de.corriente, afortunadamente, estará limitado por la resistencia de 130 Q2, pero, por supuesto, 

` no se realiza una función. lógica útil cón esta conexión. 
-`  Lafalta de capacidad de una , compuerta alambrada AND.e es “una a desventaja. de la TIL. Con 
- todo, el probleía se resuelve de varias. formas, incluyendo. la conexión en paralelo de la etapa del 
“divisor de fase, como se ilustra en la figura 14.26. Otra solución consiste en borrar por completo 
el transistor de seguidor de emiisor. El résultádo es una etapa de salida que está formada sólo por el 
transistor de emisor común Q; sin siquiera una resistencia de colector. Obviamente, se pueden 
conectar las salidas de estas compuertas a una resistencia de colector común y obtener capacidad 
de alambrada AND. Las compuertas TTL de este tipo se conocen como TTL de colector abierto. 
La desventaja obvia es el lento tiempo de subida de-la onda de salida. 
l Otra útil vanagi: EE Ja EP, s n distribución. g glida triple que se explora en el ejercicio 
14.16. = mo. a 


AA AR 


AEREA PI e A TE iso: 


Ejercicio 


14.16 El circuito que se ilustra en la da E14. 16 recibe: el nombre de TIL triple. Verifique que cuando el terminal 

marcado triple (Tercer estado) sea alto, la compuerta funciona ñotmalmente y que cuando este terminal es bajo, los 

transistores Q; y Q; están en"corte yla salida deta odds un circuito abierto: Ea umno esadi esel estado 
F triple, o estado de alta impedancia de salida:::. + c: oe $ A 


O taaa EE 
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+5 V 


Tercer estado 


y 130.0 
Entradas paalo 
lógicas 

$ Fig. €14.16 


DOA NISSAN NA OEE AS A A O RS 


- La TTL de estado triple hace posible la conexión de varias compuertas TTL a una línea 
común de.salida (o barra común). En cualquier momento en particular, la señal en la barra común 
estará determinada por la compuerta TTL que está activada (al elevar su terminal de entrada triple). 

- Todas:lasotras compuertas estarán en estado triple y no tendrán control de la barra común. 


Las 5 FAMILIAS” TTL CON RENDIMIENTO MEJORADO: 


: Los culiós TTL estimar ¿audiados en las dos secciones previas se rodaje a mediados de 
la década de 1960; desde entonces se han perfeccionado varias versiones mejoradas. En esta sección 
estudiaremos algunas de estas subfamilias TTL mejoradas. Como veremos, las mejoras son en dos 
direcciones: aumentar la velocidad y reducir la disipación de potencia. 

. La velocidad de la compuerta TTL estándar de la figura 14.24 está limitada por dos mecanismos: 
primero, los transistores Q, O, y Q; se saturan y por-ello tenemos que.contentarnos con sus tiempos 
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Fig. 14.27 . (a) Un tran- 
sistor con un fijador de ni- 
vel de diodo Schottky. (b) 
Símbolo de circuito para la 
conexión en (a), conocido 
como transistor Schotiky.'"*" 


(a) (b) 


finitos de almacenamiento. Aun cuando Q, se descarga con razonable rapidez por el modo activo 
de operación de Q,, como ya se explicó, esto no se cumple para Q;, cuya carga de base tiene que 
fugarse a través de la resistencia de 1 KQ de su circuito de base. En segundo lugar, las resistencias 
del circuito, junto«con las diversas Capacitancias de transistores y alambrado, forman constantes de 
tiempo relativamente largas, lo que contribuye a alargar la propagación en la compuerta. 

Se deduce que hay dos métodos para acelerar la operación de las TTL. El primero es impedir 
la saturación de transistores y, el segundo, reducir los valores de today las resistencias. Ambos 
métodos se utilizan en la familia ce circuitos TTL Schottky. * Si 


` 


TTL Schottky 


En los TTL Schottky se impide que los transistores se saturen ja conectar un diodo de baja caida de 
voltaje entre base y colector, como se muestra en la figura 14.27. Estos diodos, formados como 
unión de metal a semiconductor, se denominan diodos Schottky y tienen una caída de voltaje de 
polarización directa de alrededor de 0.5 V. Ya hemos estudiado brevemente los diodos Schottky en 
la sección 3.9. Los diodos Schottky“ se fabrican fácilmente y no aumentan el área de chip. De hecho, 
el proceso de fabricación de los Schottky TTL se ha diseñado para obtener transistores con áreas 


- .: «ás pequeñas y; por.lo tanto, 8y fr más altas.que las producidas por el proceso estándar TTL. En 
`- la:figura 14,27 se:ilustra el símbolo empleado para representar la combinacion de un transistor y un , 
+: diodo Schottky,:conocido como transistor Schottky. . 


y El transistor Schottky no se satura, ya que parte desu excitación dec corriente le de base es derivada 
y alejada de la base por el diodo Schottky. Este último, entonces, conduce y fija el voltaje de la unión 
entre base y colector a alrededor de 0.5 V. Este voltaje es menor que el valor requerido para polarizar 
directamente la unión entre colector y base de estos transistores de pequeño tamaño. De hecho, un 
transistor Schottky empieza a conducir cuando su Ugg es alrededor de 0.7. V, y el transistor es 
completamente conductor cuando ugg es de unos 0.8 V. Con el diodo Schottky fijando use a unos 


- 0.5:V, el voltaje de colector a emisor es de unos 0.3 V y.el transistor todavía:está operando en el 


o 


` 4 Nótese +. diodos Schonkiy de silicio exhiben caídas de voltaje de alredédor de 0.5 y, mientras que los diodos 


E isso de GHAL (sección $ 12y exhiben caídas de voltaje de unos 0.7 V. -~ 


tr 
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+ .modo:activo.:Al evitar la SAN: el transistor fijado por en ete un muy pequeño tiempo 
“¡de corte.“ - . 

En la figura 14. 28 se loss una Copata TIL NAND fijada por Schottky, o simplemente 
Schottky. Una comparación de este circuito con el de la TTL estándar que se ilustra en la figura 
14.24 deja ver algunas variaciones. Ante todo, se han agregado fijadores de nivel Schottky a todos 
los transistores excepto O. Como pronto veremos, el transistor Q, nunca se puede saturar y por lo 

tanto no necesita un fijador de nivel Schottky. En segundo término, todas las resistencias se han 
.- reducido a casi la:mitad de los valores empleados en el circuito están dar. Estos dos cambios resultan 
en un tiempo de compuerta mucho más corto, pero la reducción en valores de resistencia aumenta 
la disipación de potencia de compuerta (en un factor de alrededor de 2). 
La compuerta TTL iaa: ofrece otras tres técnic>s que mejoran todavía más el rendimien- 
to. Éstas son: : 


1.. El diodo D necesario para evitar que Q, conduzca cùando la salida de compuerta es baja 

l es sustituido por él transistor Os, que junto con Q; forma un par Darlington. Esta etapa 
- Darlington proporciona una mayor ganancia “de corriente y por lo tanto más capacidad de 
generáción de corriente. Esto, junto con la más baja resistencia de salida de la compuerta 


Ve =+5 V 


Fig. 14.28 Compuerta NAND Schottky TTL (conocida como STTL). - + 


A E E 
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~, (en el estado:de salida alta), produce una reducción del tiempo requerido para cargar la 
capacitancia 9 de carga al nivel alto. Nótese que a transistor Qs nunca se.satura porque 


Vera = = Vees + Vaea , 
7 =0.3+0.8=1.1V 


Le Se ER los diodos fijadores de nivel de entrada, D, y Da. 5 .Estos diodos conducen sólo 

-  - cuando los voltajes de entrada se reducen por debajo del nivel de tierra. Esto puede ocurrir 

- debido a “oscilaciones”:en los alambres.que conectan la entrada de.la compuerta con la 

salida de otra compuerta..La oscilación se presenta porque estos alambres de conexión še 

comportan como Tíneas de transmisión que no están debidamente terminadas. Sin los 

diodos fijadores de nivel, «la'oscilación puede ocasionar que de manera transitoria el voltaje 

de entrada sè haga suficientemente negativo para hacer que la unión entre el sustrato y 

el colector de Q, (véase figura 14.25) se polarice directamente. Esto, a su vez, resultaría 

en una incorrectá operación de compuerta, Las oscilaciones tanibién pueden hacer que el 

voltaje de entrada se haga suficientemente positivo para resultar en falsa conmutación de 

_ compuerta. Los diódos de' entrada fijan el nivel de las alternancias negativas a la señal 

* de oscilación de entrada (a —0.5 V). La conducción de estos diodos también produce una 

pérdida de potencia en la línea de transmisión, que resulta en un amortiguamiento de la 
onda de oscilación y por lo tanto una reducción en su parte que se hace positiva. 


3. La resistencia entre la base de Q; y tierra ha sido sustituida por una resistencia no lineal 
. formada por el transistor O, y dos resistores, R, y Rs. Esta resistencia no lineal se conoce 
como desconexión activa, en analogía a la conexión proporcionada por la parte de 
«seguidor de emisor de la. etapa de salida de pilar totémico. Esta característica es ingeniosa 

y la estudiaremos èn más detalle. 


Desconexión activa. Enla figura 14.29 se muestra la curva característica ¡zu de la red no 
lineal compuesta de Qs y sus dos resistores conexos, R, y Rs. También se muestra, por comparación, 
la curva característica iv lineal de un resistor que estaría conectado entre la base de Q; y tierra si 
no se usara la desconexión activa. 

La primera característica a observar de la desconexión activa es que conduce una corriente tan 
pequeña que es despreciable (y por lo'tanto se comporta | como una alta resistencia) hasta que el 
voltaje llega a una caída Vaz. Entonces la ganancia del divisor de fase (como un amplificador lineal) 
permanecerá muy pequeña hasta que'una caída Vas se forme entre su emisor y tierra, lo que es el 
comienzo de la conducción de Q;. En otras palabras, Q», O; y Os conducirán de manera casi 
simultánea. Por lo tanto, el segmento BC de la curva característica de transferencia (véase la figura 
14.23b) estará ausente y la curva característica de transferencia de compuerta se hará mucho más 
aguda, como se muestra en la figura 14.30. Como el circuito de desconexión activa hace que la 
curva característica se haga más “cuadrada”, también se conoce como “circuito cuadrador”. El- 
resultado es un aumento en los márgenes de.ruido. E 

„El circuito de desconexión activa también acelera la conducción y.no conducción de Q;. Para 
ver la forma en que esto se presenta, observe que la desconexión activa toma una cantidad 
despreciable de corriente sobre una buena parte de su curva característica. Entonces la corriente 
suministrada por el divisor de fase se desviará inicialmente hacia la base de Q;, acelerando por lo 
tanto la conducción de Q,. Por otra parte, durante el tiempo cuando no hay conducción, la... 


$ Algunos circuitos TTL estándar también incluyen diodos de fijación de nivel de entrada Nótese, sin embargo, que y 
en TTL Schottky, los diodos fijadores de nivel de a son na upe ad n funaonan a aun ada menor y no tienen 
. carga almacenada de portadores minoritarios. `- z 
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2.0 
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o 
E 1.0 
18) Desconexión activa 
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Fig. 14.29 Colpa de la curva característica ¡-u de la desconexión activa con la de un resistor de 
` 600 Q. 


desconexión activa del transistor Os estará operando € en el iodo activo. Su elevada corriente de 
colector circulará por la base de Q, en la dirección inversa, descargando así rápidamente la 
capacitancia de base a emisor de O, y haciendo con gran rapidez que éste no conduzca. 
Finalmente, debe observarse la función de la resistencia de colector de 250 Q de Qs; sin ésta, 
el voltaje entre base y emisor de Q; estaría fijo a Vcgs, que es de unos 0.3 V. 


-2.0 
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y 
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A 


Ejercicios 


14.17 Demuestre que los valores de Voy, Viz, Vin y Vor de la compuerta TTL Schottky están dados en la figura 14.30. 


Suponga que la corriente de salida de compuerta es pequeña y que un transistor Schottky conduce a Ugg = 0.7 V y está 
conduciendo completamente a vge = 0.8 V. (Sugerencia: Vy es el voltaje de entrada al cual Q, y O; empiezan aconducir; 
Vp es el valor al cual Q, y Q3 está conduciendo completamente: ) 


14.18 Calcule la corriente de entrada de una compuerta TTL Schóttky con el voltaje de entrada bajo (a 0.3 V). 
Resp. 1.4 mA 

14.19 Para la compuerta TTL Schottky calcule la corriente tomada de la fuente de alimentación con la entrada baja 
a 0.3 V (recuerde incluir la-corriente en el resistor de 3.5 kQ) y con la entrada alta a 3.6 V. De aqui calcule la disipación 


de mern de oa en nbo estados y el promedia: de disipación de potencia. 


Resp. 2.6 ma; Ama: 13 mW; 27 mW; 20 mW 


RS 


PS 


. Características de rendimiento. LosTTL Schottky (conocidos como serie 748) están 
especificados para tener los siguientes parámetros del peor caso: 


Von = 2.7 vV: ` Vor =0.5:V>* 
LL  Vp=20V.  V=0.8V 
tp=3 ns Pp=20 mW 


Nótese que el producto de tiempo de propagación por potencia es 60 pJ, en Ron con unos 
100 pJ para los TTL estándar. 


Ejercicio 


14.20 Utilice los valores dados antes para calcular los márgenes de ruido NMy y NM; para una compuerta TTL 
Schottky. 


Resp. 0.7 V;0.3 V 


“TTL Schottky de baja potencia 


Aun cuando los TTL Schottky alcanzan un tiempo de propagación muy bajo, la disipación de 
potencia de compuerta es más bien alta. Esto limita el número de compuertas que se pueden incluir 
por paquete. La necesidad, por lo tanto, surgió para una versión modificada que alcanza una 


disipación de compuerta más baja, posiblemente a expensas de un aumento en' tiempo de propaga- 
ción de compuerta. Esto se obtiene en-la subfamilia TTL-(LS) Schottky de baja potencia, repre- : 


sentada por la compuerta NAND de dos entradas que se muestra en.la figura 14.31. 


El circuito Schottky de baja potencia de la figura 14. 31 difiere del TTL Schottky regular de la l 


-figura 14.28:en varias formas: ło más importante, obsérvese que las resistencias empleadas son de 


latinos. y 


1209 


E 14.5 FAMILIAS TTL CON RENDIMIENTO MEJORADO 1193 


Vec =+5V 


Fig. 14.31 Compuerta Schottky TIL de baja potencia (conocida como LSTTL). y 


valor A diez veces mayor, con el resultado de que la disipación de potencia es sólo 


" * de alrededor de una décima de la del circuito Schottky. 10) mWc contra 20mW). Sin embargo, como se 


esperaba, el uso de resistencias más grandes es. acompañado por. una reducción en la velocidad 
de operación. Para ayudar a compensar esta reducción en velocidad, se utilizan algunas i innovacio- 
nes de diseño de circuito: primero, el transistor multiemisor de entrada se ha eliminado a favor de 
diodos Schottky, que ocupan menor área de silicio y por lo tanto tienen menores capacitancias 


- parásitas. En relación con esto, debe recordarse que la principal ventaja del transistor multiemisor 


de entrada es que rápidamente elimina la carga almacenada en la base de Q,. En cambio, en circuitos - 


. nivelados por Schottky, el:tr sistor O, no se satura, eliminando este aspecto de la necesidad de Q.. 


En segundo término, Së} 'agregado. dos diodos Schottky, Dz y D;, a la-etapa de salida para 


.. ayudara acelerar:que O, no conduzca y a que O; conduzca y poro tahtoa la transición de la salida de 
*.Jalta.a:baja: Específicamente, a medida que la entrada de la.compuerta se:eleva.y O, empieza a 


«conducir, parte de su corriente de «colector circulará por el diodo D3:.Esta corriente constituye 


` ..una corriente inversa de base para.Q, y por lo tanto ayuda en la rápida forma en que O, no conduce. 
+7: Simultáneamente, la. corriente “de emisor de..Q,:se alimenta: a-la.base: de Oy, causando así que 


conduzca con mayor rapidez. Parte de la'corriénte de-colector. de- O, también: circulará por D,. Esta 
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Corriente ayudará a descargar la capacitancia de carga de la compuerta y por lo tanto acorta el tiempo 
de transición de alto a bajo. D; y D, estarán en corte bajo condiciones estáticas. 

Finalmente, observe que el otro terminal del resistor de emisor de Q; está ahora conectado a 
la salida de la compuerta. Se deduce que cuando la salida de la compuerta es alta, la corriente de 
salida será alimentada primero por Q; a través de R4. El transistor Q, conducirá sólo cuando se forme 
una caída de 0.7 V-en los terminales de R,, y de ahí en adelante genera más corriente de carga. Sin 
embargo, cuando la compuerta está alimentando una pequeña corriente de carga, Q, no conducirá 
y el voltaje de salida será aproximadamente de 


Von = Vec — Vses ; 
que es más alto que el valór obtenido en la compuerta TTL Schottky regular. 


RR PENE INALT EI ALUS 


3 Ejercicios 


14.21 La curva característica de transferencia de voltaje de la compuerta TTL Schottky de baja potencia, de la figura 
14.31, tiene la misma forma que la compuerta TTL Schottky regular que se ilustra en la figura 14.30. Calcule los valores 
$ de Vo, Viz, Vin y Vor. Suponga que un transistor Schottky conduce a vgg = 0.7 V y conduce completamente a Ugg = 
¿0,8 V, y que un diodo Schottky tiene una caída de 0.5 V. También suponga que la corriente de salida de la compuerta 
es muy pequeña. i 


i 
El 
3 


Resp. 4.3 V; 0.9 V; 1.1 V; 0.3 V 


14.22 Para la compuerta TTL Schottky de baja potencia, usando las especificaciones dadas en el ejercicio 14.21, š 
calcule la corriente de alimentación en ambos estados. De ella calcule el promedio de disipación de potencia. ' 


Resp. 0.21 mA; 0.66 mA; 2 mW 


AO BN VETERA IERNI RETO EE DO AE TO EELE LEAN RA DENIA REN a A 


JUANES 


Aun cuando los niveles de voltaje y márgenes de ruido EN los TTL Schottky de 
baja potencia (conocidos como serie 74LS) son semejantes a los TTL Schottky regulares, el tiempo 
de propagacion en compuerta y la disipación de potencia son + 


tp ="10 ns Pp=2mW 


Por lo tanto, a pesar de que la disipación de potencia se ha reducido en un factor de 10, el tiempo 
2 de propagación ; se ha áumentado en sólo un factor de 3. El resultado es un producto de tiempo de 
Sl “propagación por potencia de sólo 20 pJ. 


e Familias TTL con más mejoras 


f -Hay otras familias TTL con características :aun mejores. De ls inerek es el Schottky 
~ .. avanzado (serie 74AS) y el Schottky avanzado.de baja potencia (serie 74ALS); no estudiaremos 
„: - aquí los detalles de circuito de estas familias. En la tabla 14.1 se hace una comparación de las 
... Subfamilias TTL basadas en el tiempo de propagación y disipación de potencia. 

En . Observe que el Schottky avanzado de baja potencia.ofrece un muy pequeño producto de tiempo 
"=>... de propagación por potencia. En conclusión, observamos que el TFL, en-la actualidad, aunque ya . 
1. 2 „Wo es tan popular como lo fue, todavía se utiliza en sistemas ensamblados que utilizan chips SSI y ` 

uo 1 +: MSL Éste es particularmente el caso para la familia Schottky avanzada cuya velocidad de operación 
uu tiene competencia sólo de un circuito lógico a por emisor E el TTL nose usa en diseños 

: de integración.a.muy grande escala (VLSJ)..' Fi Po o a 
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Tabla 14.1 COMPARACIÓN DE OPERACIÓN DE FAMILIAS TTL 
l Schottky TTL Schottky TTL Schottky TTL avanzado 


TTL estándar . TTL Schottky de baja potencia avanzado ` de baja potencia 
(Serie 74) (Serie 74S) (Serie 74LS) (Serie TAAS) (Serie 74ALS) 
dp, DS 10. 3 10 — 15 E 4 
Pp, mW 10 20 2 20 1 
DP, pJ 100. 60. .' 20 ; 30 4 


14.6 CIRCUITOS LÓGICOS ACOPLADOS POR EMISOR (ECL) 


La familia de circuitos lógicos acoplados por emisor (ECL) es la más rápida.* Se logra alta velocidad 
al operar transistores fuera de saturación, evitando así tiempos de propagación de almacenamiento, 
y al mantener relativamente pequeñas las alternancias de señales lógicas (alrededor de 0.8 V), 
reduciendo así el tiempo requerido para cargar y descargar las. diversas ES de carga y 
parásitas. . . 

A diferencia del TIL Schottky, donde la saturación se evita al desviar la corriente ieda de base 
en el fijador de nivel Schottky, la saturación en la ECL se evita por medio del par diferencial 
BJT empleado como interruptor de corriente. En la sección 6.1 se dio una introducción al par diferen- 
cial BJT, por lo cual recomendamos al lector repasarla antes de continuar con el estudio de los ECL. 


El principio básico 


Un circuito lógico acoplado por emisor (ECL) está basado: en eln uso del interruptor de dirección 
de corriente que se presentó en la sección 1.7. Este interruptor'se puede construir en forma más 
conveniente usando el par diferencial que se ilustra en la figura 14.32. El par está polarizado con 


Fig. 14.32 El elemento 
básico de un ECL es el par 
diferencial. Aquí, Va es un 
voltaje de referencia. ... 


6 Aun cuando se pueden alcanzar velocidades de operación más altas con circuitos de GaAs, no se dispone de estos 


últimos e como pes d de fabricación normalizada (sin modificaciones) pea el diseño: convencional de un sistema ` 
>. digital. - - f ; l 
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una fuente de corriente constante 7, y un lado está conectado a: un voltaje de referencia Vr. Como 
* „se muestrá en la sección 6.1, la corriente / puede ser dirigida a Q, o a'Q, bajo el control de la señal 
“de entrada vj. Específicamente, cuando v; es mayor que Vpr en unos 4V7. (=100 mV), casi toda la 
corriente Tes conducida por Q,, y pará ai= l, vo = Vec- IRċ¢. Simultáneamente, la corriente que 
pasa por Q; será casi cero y entonces voz = Vcc. Por el contrario, cuando v, es menor que Vg en unos 
i la mayor parte de la corriente 7 circulará por Q- y la que pasa por O, será casi cero. Entonces, 
= Vec y Un = Vec — IRe. 

- La descripción precedente sugiere que, como elemento lógico, €l par diferencial realiza una 
función de inversión a Vo, y simultáneamente proporciona la señal complementaria de salida a voz. 
Los niveles de salida lógica son Voy = Vec y Vor = Vece- Rc, y así la alternancia de salida lógica es 
IR¿. Se pueden hacer varias observaciones adicionales con relación a este circuito: 


- 1. `La, naturaleza diferencial del circuito. lo hace menos susceptible a captar ruido. En 
particular, una señal de interferencia tenderá a afectar ambos lados del par diferencial de 
una manéra semejante, y por lo tanto no resultará en conmutación de corriente. Ésta es la 
propiedad de rechazo de modo común del par diferencial (véase la sección 6.1). 


2. La corriente tomada de la fuente de alimentación permanece constante durante la conmu- 

a tación. Por lo tanto, a diferencia de los CMOS y TTL, no se presentan picos de corriente 

O : ` en el ECL, eliminando una fueñte importante de ruidó en drcuitos digitales. Ésta es una 

; A ventaja definitiva, en especial porque él ECL suele diseñarse para operar con pequeñas 
alternancias de señal y tiene, de manera correspondiente, bajos márgenes de ruido. 


3. Los niveles de salida de señal están referidos ambos a Vcc y así se pueden hacer 
particularmente estables al operar el circuito con Vcc = 0, en otras palabras, utilizando una 
ceño Ea . fuente de alimentación: caldo y conectando la línea Veca a tierra. En este caso, Voy = 0 
Eo ` y Kor ==Rc. = at 
É i 4, Tiene que haber algún medio para hacer que los niveles de salida de señal sean compatibles 
con los de la entrada, de manera que una compuerta pueda excitar otra. Como veremos en 
breve, los circuitos prácticos de compuerta ECL incorporan un diseño de desplazamiento 
de nivel que hace que los niveles de salida de señal centrados 'en el valor de Vp. 


S. La disponibilidad de salidas complementarias simplifica de modo considerable el diseño 
lógico con ECL. a 


Ejercicio 


14.23 Para el circuito de la`figura' 14.32, sea Vec = 0, I= 4 mA, Rc = 220 Q, Va = -1.32 V y suponga que o = 1. 
Determine Voy y Voz. ¿Cuánto se desplazarán los niveles de salida de modo-que los.valores de Von y Vo, se centren 
en Va? ¿Cuáles serán ti los valores desplazados de Voy y Vor? 


[PELI RACISTA 


jia 0; -0.88 V; -0.88 V; -0.88 V, -1.76 V , 


Familias de ECL 


Hoy día existen dos formas conocidas de ECL que se ; pueden adquirir comercialmente, que son los 
f ČL 10K y los ECL 100K..La serie 'ECL 100K ofrece; tiempos de propagación de compuerta del 
orden de 0.75 ns y disipa unos 40 m W/compuerta, para un producto de tiempo; «de propagación 


A RS UNIRE, 


PESE TRRIES TENA ROTAR AAA AUS REISER TRUE 


Ss 
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por potencia de 30 pJ. Aun cuando esta disipación de potencia es relativamente alta, la serie 
100K produce el tiempo de propagación de compuerta más corto de que se dispone. 

La serie ECL 10K es ligeramente más lenta; ofrece un tiempo de propagación de compuerta de 2 ns 
y una disipación de potencia de 25 mW, para un producto de tiempo de propagación por potencia de 
50 pJ. Aun cuando el valor de DP (tiempo de propagación por potencia) es más alto que el obtenido en 
la serie 100K, la serie 10K es más fácil de usar. Esto se-debe al hecho-de que los tiempos de subida y 
caída de las señales de pulso se han hecho deliberadamente más largos, reduciendo así el acoplamiento 
de señal, o diafonía (acoplamiento perjudicial), entre líneas de señales adyacerites. La ECL 10K tiene 
una “velocidad de borde” de unos 3.5 ns, en comparación con el aproximadamente 1 ns de la ECL 100K. 


Para dar claridad a nuestro estudio' de los ECL, en loque sigue consideraremos el ECL 10K en más. 


detalle. Se pueden aplicar las mismas técnicas a otros tipos de ECL. 

Además de su uso en:paquetes de circuitos SSI y MSI, el ECL también se utiliza en pla 
de LSI y VLSI. Recientemente, una variante de ECL que se conoce generalmente como modo lógico 
de corrienté (CML) se ha hecho populi enaplicaciones VLSI [véase Treadway (1989) y Wilson(1990)]. 


El circuito básico de compuerta 


El circuito básico de compuerta de la familia ECL 10K se muestra en la figura 14.33. El circuito 
consta de tres partes. La red compuesta de Q,, D,, D2, Ri, R2 y R; genera un voltaje de referencia 
Vg cuyo valor a temperatura ambiente es —1.32 V. Como se demostrará a continuación, el valor de 
este voltaje de referencia se hace cambiar con la temperatura de una manera predeterminada para 


_ mantener casi constantes los nivéles de ruido. Del mismo'modo, el voltaje de referencia Vp se hace 


A A A ER 


Ejercicio 


14.24 Enla As El4.24 se ilustra el circuito que genera el voltaje de referencia Va Si se supone que la caída de 
voltaje en cada'uno de los diodos D, y D,, y la unión entre base y emisor de O, es O. 75 V, calcule el valor de Vg. 
Desprecie la corriente de base de Qi. 


=5.2 Y 2 SEN ae vs o 


relativamente insensible a variaciones en el voltaje Vgg de la fuente de alimentación. ` 


HENTER EO RERO R AROE TT TANTRA ENS PAR 


: Fig. E14.24 
2 AY Qe 


E Resp. -1.32 V 
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La segunda parte, y el corazón de la compuerta, es el amplificador diferencial formado por Or 

— y ya sea Q4 O Os. Este amplificador diferencial está polarizado no por una fuente de corriente 

constante, como se hizo en el circuito de la figura 14.32, sino por una resistencia Rg conectada a la 

fuente negativa —Vgg. Con todo, pronto veremos que la corriente en R¿ permanece aproximadamente - 
constante en el intervalo normal de operación de la compuerta. Un lado del amplificador diferencial 
está formado del transistor de referencia Op, cuya base está conectada al voltaje de referencia Vg. 
El otro lado consta de varios transistores (dos en el caso que se muestra) conectados en paralelo, 
con bases separadas y conectadas a las entradas de la compuerta. Si los voltajes aplicados a A y B 
están en el nivel lógico 0, que, como pronto veremos, está unos 0.4 V debajo de Vg, tanto Q4 como 

. ` Qs no conducirán y la corriente Zg en Rg circulará por el transistor de referencia Qr. La caída de 

voltaje resultante en los terminales de Ro causarán que el voltaje de colector de Oz sea bajo. 

" Por otra parte, cuando el voltaje.aplicado a A o a B está en el nivel lógico 1,.que, como pronto. 
veremos, está unos 0.4 V arriba de Vz, el transistor O, o el Os, o ambos, conducirán y Qg no 
conducirá. Entonces, la corriente Zs circulará por O, o Qs, o por ambos, y circulará una corriente 
casi igual por Rc. La caída de voltaje resultante en Rc, hará que caiga el voltaje de colector. Mientras 
tanto, como Qk no conduce, se eleva su voltaje de colector. Vemos entonces que el voltaje en el 
colector de Qx será alto si A o B, o ambos, es alta y entonces se forma la función lógica OR, A + B, 
en el colector'de Qp. Por otra parte, el colector común de O, y Os será alto sólo cuando A y B sean 
simultáneamente bájos. Entonces, en el colector común de Q4 y Os se formará la función lógica 
A B= A+ B. Por lo tanto, concluimos que la compuerta 'de dos entradas de la figura 14.33 forma 
la función OR y su complemento, la función NOR. La disponibilidad de salidas complementarias 
es una ventaja importante del ECL; simplifica el diseño lógico y evita el'uso: da inversores adicio- 

` nales con su correspondiente tiempo de propagación: ` 
“Debe observarse que la resistenciaque conecta cada uno de los terminales de entrada de 
compuerta a la fuente negativa hace posible que el usuario deje abierto un terminal de entrada que 
no se use. Un terminal de entrada abierto se reduce entonces al voltaje. pS de fuente, y su 
correspondiente transistor no conducirá. 


Ejercicio < 


E 14,25 Con los temid de entrada Á y B abiertos, encuentre la corriente Ig que pasa pot Rg. También encuentre los 
} “voltajes en el colector de Ox y en el colector común de los transistores de entrada Q4 y Os. Utilice Vr = -1.32 V, Vag 
de Or 2 0.75 V, y suponga que la 8 de Oz es muy alta. 


¡ICI LPE KOSE TILL ERE LESIÓN 


i Resp. 4 mA;-=1 V; ov 


i 


La tercera parte del circuito de compuerta ECL se compone de los dos seguidores de emisor 

O, y Q. Los seguidores de emisor no tienen cargas en chip, ya que en la mayor parte de las 

aplicaciones de circuitos lógicos de alta velocidad la salida de compuerta excita una línea de 
transmisión terminada en el otro extremo, como se indica en la figura 14.34. 

Los seguidores de emisor tienen dos finalidades: primera, desplazan el nivel de las señales de 

salida en una caída V yg. Entonces, usando los resultados del ejercicio 14.25 anterior, vemos que los 

. niveles de salida se hacen aproximadamente de -1.75 V y -0.75 V. Estos niveles desplazados están 

. centrados aproximadamente alrededor del voltaje-de referencia (Ve =—1.32 V), lo que significa que 
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-* Línea de transmisión’ 
-con Zg=530N > 


Y, =—2 V 


_ Fig. 14.34 -Forma correcta de conectar compuertas de. alta velocidad como es un ECL: La terminación 


. correcta de ina línea de transmisión que conecte las dos compuertds elimina oscilaciones transitorias que, 


~- de otra forma, afectarían las señales lógicas. 


-una AREEN puede excitar otra.. Esta compatibilidad d de niveles lógicos en la ania y salida 
siempre:es un requisito esencial del diseño de circuitos de compuerta. >- 
La segunda. función. de los seguidores de emisor de salida es que dan a la iipit bajas 
résistenciás de salida y grandes corrientes de salida necesarias para cargar capacitancias de carga. 
«Como estas elevadas corrientes transitorias pueden causar picos en la línea de la fuente de alimen- 
:» tación;..los 'colectores de::los seguidores. de emisor se conectan a un terminal Vec, de fuente de 


= alimentación separado del terminal del amplificador diferencial y el circuito de voltaje de referencia, 


Vcc Aquí observamos que la.corriente de la fuente del amplificador diferencial y del circuito de 

. referencia permanece casi:constante.-El uso de terminales separadas. de fuente de alimentación 

~ impide.el acoplamiento de:picos de fuente de alimentación del circuito de salida al circuito de 

»„ compuerta; y así reduce la probabilidad de falsa conmutación de pres: Veci y Vecz están por 
supuesto conectados a la misma tierra del sistema externa al chip. Sa 


Curvas características de transferencia de voltaje 


Habiendo obtenido una descripción cualitativa de la operación de la compuerta ECL, atiora 

deduciremos sus curvas características de transferencia de voltaje, lo cual se hará bajo la condi- 

- ción de que las salidas están terminadas en la forma indicada en lá figura 14.34. Si se supone que 

la entrada B es baja y por lo tanto O» no conduce, el circuito se simplifica al que se muestra en la 

rai 14.35. Deseamos analizar este circuito para determinar Vor contra u, y UNOR contra v; (donde 
= v4). 

En el análisis que sigue haremos uso de la curva característica ponencia ¡vee del BJT. 
Como los BJT empleados en circuitos ECL tienen áreas pequeñas (para tener pequeñas capacitan- 
cias y fraltas), sus corrientes de escala Zs son pequeñas. Por lo tanto, supondremos que a una corriente 

- de emiisórde 1 mA; ün transistor ECL tiene üna- caída Vag de 0.75 V. 


La curva de transferencia OR- 


- En la: gia 14.36 se: Hustra una Curva característica de transferencia OR, -Uor Contra v, con los 
- * parámetros Voz, Vom, Vii y Vm indicados, pero; para simplificar el cálculo de V; y Y yyy, usaremos una 
:- © alternativa de-la definición de “ganancia unitaria. Específicamente; supondremos que en el punto x, 
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VY”=-2V ; — Vre (—5.2 V) Vr=-—2 V 


Fig. 14.35 Versión simplificada de la compuerta ECL para hallar las curvas características de transferencia. 


el transistor Q; está conduciendo 1% de Jg mientras Q está conduciendo 99% de Ig. Se supone lo 
contrario para el punto y. Entonces, en el punto x, tenemos RAIN anai 


Usando la relación exponencial ¡¿-Ugg, obtenemos 
Veelo, A Veelo, = V7; ln99=115 mV 
VOR 


Von 


R 


An Seno 


VoL 


| ! 
He- NM,>115 mV! 


VoL Y Va > Vu Von ] de 
(1.32 V) 


Fig. 14.36 Curva característica de transferencia OR vor contra vy, para el circuito de la figura 14.35. 
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que resulta en 
V = 1.32 — 0.115 =-1.435'V 
Si se supone cue eQ, y Or están igualados, podemos escribir: 
| l Vu- Va= Vr- Vn 
que se puede a para hallar V, como 
; Vin = -1.205 V 
Para obtener Vo, observamos que Q, no conduce y Qr lleva toda la corriente Is, dada por 


+ 


La Va— Verlo, + Ves 

A a 

_=132-0.75+52 
0.779 


=4mA 


(Si deseamos, podemos hacer iteración para determinar una mejor estimación de Vaglo, y de aquí la 
de Zs.) Suponiendo que Or tiene una PB alta de manera que su & = 1, entonces su corriente de colector 
será aproximadamente 4 mA. Si despreciamos la corriente de base de Q,, obtenemos para el voltaje 
de colector de Qr 


Velo, = —4 x 0.245 =-0.98 V 
Entonces, una primera aproximación para el valor del voltaje de salida Vo; es 


Vor = Velo, — Veelo, 
= —0.98 - 0.75 = -1.73 V 


Podemos emplear este valor para hallar la corriente de emisor de Q, y luego iterar para determinar 
una mejor estimación de su voltaje entre base y emisor. El resultado es Vse = 0.79 V y, de manera 
correspondiente, 


Va = -1.77 V 


A este valor de voltaje de salida, Q, alimenta una corriente de carga de unos 4.6 mA. : 

Para hallar el valor de Voy suponemos que Oz está completamente en corte (porque v; > Vip). 
Entonces, el circuito para determinar Voy se simplifica al que se ilustra en la figura 14.37. El análisis 
de este circuito, suponiendo P, = 100, resulta en Vas, = 0.83 V, Im = 22.4 mA y 


Von = 0.88 V 


¿ 14,26 Para el circuito de la figura 14.35, Adler los valores de Ig obtenidos cuando v; = Vyr, Va y Viy. También 
& encuentre el valor de vog correspondiente a v; = Ve Suponga que vgg = 0.75 V a una corriente de`} mA. 


| Resp. 3.97 mA; 4.00 mA; 4.12 mA;-1.31 V 
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Fig. 14.37 Circuito para 
determinar Voy. 


Márgenes de ruido 


Los resultados del ejercicio 14.26 indican que la corriente de polarización Iz permanece más o menos 
constante: También, el voltaje de salida correspondiente a v; = Vg es.casi igual a Vg. Nótese además 
que éste es también aproximadamente el punto medio de la alternancia lógica; de manera específica, 


Vo + Von — ne 
. > 1.325 > ás 


En consecuencia, los niveles lógicos de salida están centrados alrededor del punto medio de la banda 
‘de transición de entrada. Ésta es una situación ideal desde el punto de vista de márgenes de ruido, 
y es una de las razones para seleccionar los números de aspecto más bien arbitrarió (VR = -1.32 V y 
Vee = 5.2 V) para voltajes de referencia y de alimentación. 

” Los márgenes de ruido se pueden evaluar ahora como sigue: 


NMa=Von+ Vm ~ oO NMi= Vn- Von . 
= -0 88 — (-1.205) = 0.325 V = -1.435 — (-1.77) = 0.335 V 


Nótese que estos valores son aproximadamente iguales. 


La curva de transferencia NOR 


La curva característica de transferencia NOR, que es Unox contra v, para el circuito de la figura 
14.35, se muestra en la figura 14.38. Los valores de Vy y -Vm son idénticos a los hallados antes 
para la curva-característica OR. Para destacar esto hemos marcado los puntos de umbral x e y, con 
las mismas letras usadas en la figura 14.36. 

Para v; < V, Q4 no conduce y el voltaje de salida Unor se puede hallar si se analiza el circuito 
compuesto de Rci, O y su terminación de 50 Q. Excepción hecha de que Rc, es ligeramente menor - 
que Re, el circuito es idéntico al de la figura 14.37, por lo que el voltaje de salida será sólo un poco 
mayor que el valor Voy encontrado antes. En la figura 14.38 hemos supuesto que el voltaje de salida 
sea aproximadamente igual a Voy. . 

Para v; > Vm, Q4 conduce y está conduciendo toda la corriente de polarización. El circuito 
entonces se simplifica al de la figura 14.39. Este circuito se puede analizar con facilidad para 
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vı 


Fig. 14.38 Curva característica de transferencia NOR,-Unor contra vy; para el circuito de la figura 14.35. 


obtener Uxor contra v; para èl mid: a Vy. Son oportunas varias observaciones. Primero, 

nótese que v; = Vy resulta en un voltaje de salida ligeramente más alto que Voz, lo cual se debe a 

que Rc, es menor que Rc». De hecho » Re se escoge menor en valor que Re de modo que con v; igual 

al valor lógico 1 (es decir, Yon, que: .es aproximadamente —0.88 v). la salida será igual al valor Vo, 
encontrado antes para la salida OR... 2... 

” En segundo término, nótese que como v; excede de Vm, el transistor 0, opera en el modo activo 

y el circuito de la figura 14:39 se puede analizar- para hallar la ganancia « de este amplificador, que 

. es la pendiente del segmento yz de la curva característica de transferencia. En el punto z, el 

transistor Qs se satura. Más incrementos en v yere rebase: el punto: u= = Vs) hacen que el voltaje de 


Y e BN VD 


E 44. 39- Circuito para hallar vior contra y, para el intervalo v >- Vis a 
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"colector y por lo tanto unor aumente, pero la pendiente del segmento de la curva característica 

“de transferencia que rebase al punto z no es la unidad sino que es de alrededor de 0.5, porque a 
medida que O, sea excitado hacia saturación, una parte del incremento en u; aparece como 
incremento en el voltaje de polarización directa entre base y colector. El lector debe resolver el 
ejercicio 14.27, que se refiere a los detalles de la curva característica de transferencia NOR. 


IIN pe z 77 A O 


Ejercicio > 


NARRA 


14.27 Considere el circuito de'la figura 14.39. (a) Para v; = Viy = -1.205 V, encuentre Uno. (b) Para v; = Voy =. Ẹ ` 
-0.88 V, encuentre unor. (c) Halle la pendiente de la curva característica de transferencia en el punto v; = Voy =-0.88 V. 
(d) Encuentre el valor de y, al cual ‘Q; se satura (es decir, Vs). Suponga que Vse = 0.75.V a una corriente de 1 mA, 
Ves = 0.3 V, y B= 100. 


UR 


os 


$ 
E 
R 


Resp. (a) -1.70 V; (b) -1.79 V; (c) poe (a) -0.58 V 


Ñ 
i 
4 
E 


STAGE, 


mI 


A A A A e aa RR 


Especificaciones de fabricantes 


Los fabricantes de los ECL suministran curvas características de T EN de compuerta de la 

forma que se ilustra en las figuras 14.36 y 14.38; por lo general proporcionan estas curvas medidas 

- a varias temperaturas. Además, a cada temperatura relevante, dan valores del peor caso para 

los parámetros Vyr, Vm, VoL y Von. Estos valores del peor caso se especifican tomando en cuenta las 

` inevitables tolerancias en componentes. Como ejemplo, Motorola especifica que para el MECL 
10 000 a 25*C aplican los siguientes valores del peor caso: 


ViLmix =-1.475V . V iHmin eel .105 V 
Votmix = -1.630 V VoHmin = —0.980 V 


F aa valores. se pueden emplear para determinar márgenes de ruido en el peor caso, 
NM, =0.155V.  NM¿=0.125V 
an que son casi la mitad de valoles típicos previamente calculados. 
-Para más información sobre especificaciones MECL, el lector. interesado. debe consultar las 
publicaciones de Motorola (1988, 1339 que aparecen en la bibliografía al final de este capítulo. 
| de? 


Cuando la señal de entrada a una compuerta ECL es baja, la corriente de entrada es igual a la 
corriente que circula.en el resistor de desconexión de.50 k92. Entonces, ' 
ETT +5.2 


Ma a, 


œ 69 yA 


- TMECL es la marca de fábrica utilizada por Motorola para su ECL: - - 
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- - Cuando la entrada sea alta, la corriente de entrada será mayor debido a la corriente de base del 
transistor de entrada. Por lo tanto, suponiendo una £ de transistor de 100, obtenemos 
Estos dos valores de corriente son muy pequeños, lo cual, junto con el hecho de que la 
resistencia de salida de la compuerta ECL es muy pequeña, asegura que resulte poca degradación 
de niveles de señales lógicas proveniente de las corrientes de entrada de compuertas de divergencia. 
Se deduce que la divergencia de compuertas ECL no está limitada por consideraciones de nivel 
lógico sino más bien por la degradación de la velocidad del circuito (tiempos de subida y caída). 
Este último efectó se debe a la capacitancia que cada compuerta de. divergencia presenta a la 
compuerta de excitación (aproximadamente 3 pF). Por lo tanto, mientras la divergencia de cd puede 
ser de hasta 90 y en consecuencia no representa un problema de diseño, la divergencia de ca está 
limitada por consideraciones de velocidad de circuito a 10 o un valor semejante. 


Velocidad 


La velocidad de operación de una familia de circuitos lógicos es medida por el tiempo de propagación 

- de su compuerta lógica y por los tiempos de subida y caída de las ondas de salida. Ya se han dado los 
valores típicos de estos parámetros para circuitos lógicos acoplados por emisor (ECL); aquí debemos 
observar que, debido a que el circuito de salida es un seguidor de emisor, el tiempo de subida de la señal 
de salida es más corto que su tiempo de caída puesto que, en el borde de subida del pulso de salida, el 
seguidor de emisor funciona y proporciona la corriente de salida necesaria para cargar las capacitancias 
de carga y parásitas. Por otra parte, a medida que cae la señal en la base del seguidor de emisor, éste se 
corta y la capacitancia de carga se descarga a través de la combinación de resistencias de carga y de 
desconexión. Este punto se explica en detalle en la sección 14.3. 


Transmisión de señales 


Para aprovechar todas las ventajas de la muy alta velocidad de operación posible con circuitos ECL, 
' debe darse especial atención al método de interconexión de varias compuertas lógicas en un sistema. 
Para evaluar este punto brevemente analizaremos el problema de la transmisión de señales. 

Los circuitos ECL tratan con señales cuyos tiempos de subida pueden ser de 1 ns o incluso 
menos, que es el tiempo para que la luz se desplace sólo 30 cm, o cerca de éstos. Para estas señales, 
un alambre y su entorno se convierten en un elemento de circuito relativamente complejo en cuya 
longitud se propagan señales con velocidad finita (quizá la mitad de la velocidad de la luz, es decir, 
unos 15 cm/ns). A menos que se tenga un cuidado especial, la energía que llega al extremo de dicho 
alambre no es absorbida sino que regresa como una reflexión al extremo transmisor, donde (con 
especial cuidado) puede ser vuelto a reflejar. El resultado de este proceso de reflexión es lo que se 
puede observar como oscilaciones transitorias, que es una serie de ondas oscilatorias amortiguadas 
de la señal alrededor de su valor final. 

Por desgracia, un ECL es particularmente sensible a oscilaciones transitorias debido a que los 
niveles de señales son tan pequeños. Por lo tanto, es importante que la transmisión de señales sea 
bien controlada y se absorba la energía sobrante para evitar reflexiones. La técnica aceptada es 
limitar de algún modo la naturaleza de los alambres de conexión. Una forma es insistir que sean 
muy “cortos”, donde corto se toma con respecto al tiempo de subida de la señal. La razón de esto 
es que si la conexión del alambre es tan corto que regresan reflexiones mientras la entrada todavía 
se está elevando, el resultado es un borde de subida un tanto retardado y con “baches”. 


1223 


ARA 
1 is w 


14.6 CIRCUITOS LÓGICOS ACOPLADOS POR EMISOR (ECL) 1207 


Sin embargo, si la reflexión regresa después del borde de subida, se produce no sólo una 
modificación del borde iniciador sino también un segundo evento independiente, lo cual es muy 
perjudicial. La restricción se hace de modo que el tiempo para que una señal pase de un extremo 
de una línea y regrese debe ser menor que el tiempo de subida de la señal excitadora en algún factor, 
por ejemplo 5. Entonces, para una señal con un tiemipo de subida de 1 ns y para propagación a la 
velocidad de la luz (30 cm/ns), se permitiría una doble trayectoria de longitud equivalente a sólo 
0.2 ns, o sea 6 cm, representando en el. límite un alambre de sólo 3 cm de extremo a extremo. 

Ésta es la restricción en un ECL 100K, pero éste tiene un tiempo de subida intencionalmente 
lento de unos 3.5 ns. En consecuencia, con el uso de estas reglas, los alambres pueden tener hasta 
10 cm de largo para un ECL 10K. 

Si se requieren longitudes mayores, entonces deben usarse líneas de transmisión. Éstas son 
simplemente alambres en un entorno controlado en el que la distancia a un plano de referencia a 
tierra o segundo alambre está controlada de manera muy precisa, por lo que pueden ser sólo pares 
de alambres torcidos, uno de los cuales está a tierra, o alambres paralelos de cinta, con el segundo de 
carga par conectado a tierra, o las llamadas líneas de microcinta de una tarjeta de circuito impreso 

-(PC). Estas últimas son franjas de cobre de geometría controlada grabadas sobre un lado de una 
tarjeta, y el otro lado es un plano conectado a tierra. 2 

Estas líneas de transmisión tienen una impedancia característica Ry que varía de unas pocas 
decenas de ohms a cientos de ohms. Las señales se propagan en estas líneas a una velocidad menor 
que la de la luz, quizá a la mitad. Cuando una línea de transmisión está terminada en su extremo 
receptor en una resistencia igual a su impedancia característica Ro, toda la energía enviada sobre la 
línea es absorbida en el extremo receptor y no hay reflexión, por lo que se mantiene la integridad 
de la señal. Se dice que estas líneas de transmisión están terminadas correctamente. Una línea de 
transmisión terminada correctamente aparece en su extremo transmisor como un resistor de valor 
Ro. Los seguidores de un ECL 10K con sus emisores abiertos y bajas resistencias de salida 
(especificadas a 7 Q como máximo) están idealmente adaptadas para líneas de transmisión 
excitadoras. Un ECL es también bueno como receptor de línea. La compuerta simple con su resistor 
de desconexión de entrada de alto valor (50 kQ) representa una resistencia muy alta para la línea, 
por lo que casi sin dificultad se pueden conectar pocas de estas compuertas a una línea terminada. 

Mucho más sobre el tema de la transmisión de una señal lógica en un ECL se puede hallar en 
la obra-de Taub y Schilling (1977) y Motorola (1988). 


Disipación de potencia 


. Debido ala naturaleza de amplificador diferencial de un ECL, la corriente de compuerta permanece 
aproximadamente constante y sólo es dirigida de un lado de la compuerta al otro, dependiendo de 
las señales lógicas de entrada. A diferencia de un TTL, la corriente de alimentación, y por lo 
“tanto la disipación de potencia de compuerta de un ECL no determinado, permanecen relativamen- 
te constantes cualquiera que sea el estado lógico de la compuerta. Se deduce que no se introducen 
picos de voltaje en la línea de alimentación; estos picos son una peligrosa fuente de ruido en un 
sistema digital, como se explica con relación a los TTL. Se comprende que la necesidad de deri- 
var una línea de alimentación en un ECL no es tan grande como en un TTL. Ésta es otra ventaja de 
“un ECL. - 
En este momento debemos insistir sobre un punto ya tratado antes, es decir, que aun cuando 
una compuerta ECL operaría con V¿g=0 y Vec =+5.2 V, se recomienda la selección de Væ= -5.2 V 
y Vec = 0 V porque en el circuito. todos los niveles de señal están referidos a. Vcc, y tierra es 
ciertamente una excelente referencia. E a al 
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ES 


Ejercicio 


. Suponga que el circuito de referencia alimenta cuatro compuertas idénticas, y por lo tanto sólo un cuarto de la potencia 


RIIIE LOGIN RATE 
$ 
f 


14. 28 Para la compuerta ECL de la figura 14. 33, calce: el valor ota de la potencia. disipada del circuito 
bajo la condición de que todas las entradas sean bajas y que los emisores de los seguidores de salida se dejen abiertos. 


disipada en el circuito de referencia debe atribuirse a una compuerta. 


Resp. 22.4 mW. 


Efectos térmicos 


En nuestro análisis de la mpita ECL de la figura 14.33, encontramos que a la temperatura 
ambiente el voltaje de referericia Vg} es —-1.32 V. También hemos demostrado que el punto medio de 


la alternancia lógica de salida es aproximadamente igual a este voltaje, que es una situación ideal ` 


- que resulta en iguales márgenes altos y bajos de ruido. En el ejemplo 14.2 que sigue deduciremos 

- expresiones para los coeficientes de temperatura del-voltaje de referencia y de los voltajes alto y 

- bajo de salida. En esta forma, se demostrará que el punto medio de la alternancia lógica de salida 

varía con la temperatura con la misma razón que el voltaje de referencia. Como resultado de esto, 

aun cuando las magnitudes de los márgenes de ruido 1 y O cambian con la temperatura, sus valores 

` permanecen iguales. Ésta es otra ventaja de-los ECL y es una demostración del alto grado de 
- + optimización de diseño: de este circuito'de compuerta. 


R - EJEMPLO 14.2 `- 


Deseamos determinar el coeficiente de temperatura del. voltaje de: aa Va y del punto medio 
entre Yoy Von: . EA . 


SOLUCIÓN : 


Para determinar el coeficiente de temperatura de Vg, considere el circuito de la figura E14.23 y suponga 
que la temperatura cambia en +1°C. Si por ô se denota el coeficiente de temperatura de las caídas de 
voltaje del diodo y el transistor, donde $ ~ -2 mV?/*C, obtenemos el circuito equivalente que se muestra 
_ enla figura 14:40. En el último circuito, los cambios en caidas de voltaje se consideran como señales y 
. por lo tanto. la fuente de alimentación se muestra como una tierra de señal. 
` “En el circuito de la figura 14.40 tenemos dos generadores de señales y deseamos analizar el 
circuito para determinar AV, el cambio en Vg. Lo haremos así usando el principio de superposición. 
Considere primero la rama R,, Dı, D,, 26 y Rz; y desprecie la corriente de base de señal de Q,. La 
. señal de voltaje en dd base de Q, se me obtener fácilmente a horni de 


` 28XR; 


Ubi maena 
ES 


donde r, fn y Ta dencia las resistencias intrementales de los. diodos D, y D» respectivamente. La 
corriente de polarización de cd que pasa por D, y D,-es aproximadamente 0:64 mA, y por lo tanto 
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Fig. 14.40 Circuito equivalente 
para determinar el coeficiente de 
temperatura del voltaje de referen- 
cia Vr. 


Fa = ra = 39.5 Q. En consecuencia, vs, ~ 0.36. Como la ganancia del seguidor de emisor Q, es 
aproximadamente la unidad, se deduce que la componente de AVz debida al generador 26 es apro- 
ximadamente igual a'us, es decir, AVz, = 0.36. 

Considere a continuación el componente de AVz debido al generador ô. La reflexión de la 
resistencia total del circuito de base, [R|]l(?n + 7.2 + R,)], en èl circuito de emisor al dividirlo entre 
B+ 1 (6 = 100) resulta en el siguiente componente de AV+: 


óx R 

AVe =- RJO D] + ra t R; 

donde Rs denota la resistencia total del circuito de base y re, denota la resistencia de emisor de Q, 

(40 0). Este cálculo produce AVz ~ 6. Sumando este valor al que se:debe al generador 26 resulta 

AVz =;-0.76. Por lo tanto, para ô = -2 mV/°C el coeficiente de temperatura de Vg es +1.4 mV/*C, 
En seguida consideramos la determinación del coeficiente de temperatura de Voz. El circuito 

en el que se realiza este análisis se muestra en la figura 14.41. Aquí tenemos tres generadores cuyas 


aportaciones se pueden considerar por io y los componentes resultantes de suponer A Voz. El 
resultado es - 


Ra Rr 


AY x AV, — 
ES Se R rrt Re rert Re Rrtra 


-Ro Rr 


a E E 
Ter + Re Rr+ Ta 


-6 tis me Ri as 
Rr+rat Rollb+1) 


__ Al sustituir los valores dados en aguellos: obtenidos en todo el análisis de esta sección, encontramos 
AVo, = -0.436. - 


1226 


1210 CIRCUITOS DIGITALES BIPOLARES Y DE TECNOLOGÍA AVANZADA 


Fig. 14.41 Circuito equivalente para determinar el coeficiente de temperatura de Vog. 


El circuito para determinar el coeficiente de temperatura de Voy se muestra en la figura 14.42, 
del cual obtenemos 


E Rr a 
a: hon Rr+ra+Roal(B+1) — ció 


Ahora podemos obtener la variación del punto medio de la alternancia lógica como 


A Aor =-—0.686 


que.es aproximadamente igual a la del voltaje de referencia VxX—0.76). 


Fig. 14.42 Circuito equi- 
valente para determinar el 
coeficiente de temperatura 
de Voy. 


` na Si 
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Compuerta 1 
Lado NOR 
(A+ B) 


Fig. 14.43 Función OR por 
conexión de un ECL 


Compuerta 2 
Lado OR 
(X+ Y) 


A carga, 
A+ B+(X+ Y) 


La función OR por conexión 
La etapa de salida del seguidor de emisor de la familia ECL permite un nivel adicional de circuito 

- lógico a ser ejecutado a muy bajo costo con sólo conectar en paralelo las salidas de varias 
compuertas. Esto se ilustra en la figura 14.43, donde las salidas de dos compuertas están conecta- ` 
das juntas. Nótese que los diodos de base y emisor de los seguidores de salida constituyen una 


función OR: esta conexión OR se puede usar para proporcionar alta convergencia a compuertas así 
como para aumentar la flexibilidad de los ECL en diseño de circuitos lógicos. 


Algunas observaciones finales 


. Hemos escogido estudiar los ECL concentrando nuestra atención en ună familia de circuitos que se 
pueden adquirir comercialmente. Como se ha demostrado, se ha aplicado una buena cantidad 
de optimización para crear una familia de circuitos lógicos SSI y MSI de muy alto rendimiento. 
Como se ha mencionado, ECL y algunas de sus variantes también se utilizan en el diseño de circuitos 
VLSI. Entre sus aplicaciones se cuentan los procesadores de muy alta velocidad como los que se 
emplean en supercomputadorás, así como sistemas de comunicaciones de alta velocidad y alta 
frecuencia. Cuando se utilizan en diseño de VLSI, casi siempre se emplea polarización de fuente 

"de corriente. Además, hoy día se capis, varias configuraciones de circuito [véase la obra de 
Rabåey (1996). 


14.7 ` CIRCUITOS DIGITALES BiCMOS 


- En esta sección presentamos una introducción a una Eerclogias de circuitos VLSI (integración en 
escala muy grande) de creciente popularidad. Como su nombre lo indica, la tecnología BICMOS 
' combina circuitos Bipolares coñ:CMOS en un chip de circuito integrado: El propósito es combinar 
la baja potencia, alta impedancia de entrada y amplios márgenes de ruido de un CMOS con la alta 
capacidad de excitación de corriente de transistores bipolares. Específicamente, un CMOS, aun 
cuando es una tecnología casi ideal de circuitos lógicos en muchos aspectos, tiene una capacidad 
- limitada de excitación de corriente. Éste no es problema serio cuando la compuerta CMOS tiene 
-que excitar a algunas otras compuertas CMOS, pero sí lo es cuando están presentes cargas 
capacitivas relativamente grandes (por ejemplo, mayores de 0.5 pF o valores semejantes). En 
tales casos, se tiene que recurrir ya sea al uso de elaborados circuitos separadores con CMOS o 

- enfrentarse a la generalmente inaceptable consecuencia de largos tiempos de propagación. Por otra ` 


l a 
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parte, sabemos que por virtud de su transconductancia mucho mayor, el BJT es capaz de manejar 
grandes corrientes de salida. Hemos visto ilustraciones prácticas de elloen una etapa de salida de 
pilar totémico de un TTL y en la etapa de salida de seguidor de emisor dẹ un ECL. De hecho, la 
capacidad de alta corriente de excitación contribuye a hacer que.un ECL sea de dos a cinco veces 
más rápido que un CMOS, por supuesto a expensas de una mayor disipación de potencia. En 
` resumen, entonces, un BiCMOS busca combinar lo mejor de las tecnologías CMOS y bipolar para 
obtener una clase de circuitos particularmente útiles cuando se.necesitan corrientes de salida que 
sean más altas de lo que es posible con un CMOS. Además, puesto que la tecnología BiCMOS está 
bien adaptada para la construcción de circuitos analógicos de alto rendimiento (secciones 6.8 y 
10.8), es posible la construcción de funciones analógicas y digitales èn el mismo chip de circuito 
integrado, haciendo que el “sistema en- un chip” sea una meta asequible. El precio pagado es una 
tecnología de procesantiento más compleja y por lo tanto más costosa (que en CMOS). 


El inversor BiCMOS 


Se han propuesto y se encuentran en uso varios circuitos inversores con BiCMOS, todos ellos 
basados en el uso de transistores npn para aumentar la corriente de salida disponible de un inversor 
CMOS, lo cual se puede obtener al conectar-en cascada cada uno de los dispositivos Qy y Qp del 

inversor CMOS con un transistor np», como el que se muestra en la figura 14,44(a). Observemos que 
este circuito puede ser considerado como que utiliza el par de dispositivos MOS-BJT complemen. 
tarios compuestos que se ilustran en'la figura 14. 44(b). Estos dispositivos compuestos! retienen la 
alta impedancia de entrada del transistor MOS mientras que multiplican su baja g,, por la 8 del BJT. 
Es útil observar que la etapa de salida formada por Q, y Q, tiene la configuración de pilar 
totémico utilizada por un TTL. Aquí, la inversión lógica y la división de fase son ejecutadas por el 
inversor CMOS formado por Qy y Q». 
: El circuito de la figura 14.44(a) opera como sigue: cuando v es bajo, tanto. Oy como Q; no 
. +. conducen, Op conduce y alimenta corriente de base a O haciendo que éste conduzca. El transistor 
....Q entonces proporciona una elevada corriente de.salida para cargar la capacitancia de salida. El 
` resultado es una carga muy.rápida de la capacitancia de carga y un breve y correspondiente tiempo 
_ de propagación de bajo a alto, tp; El transistor O, no conduce cuando vo alcanza un valor de 
alrededor de Vpp — Vgg,, y entonces el nivel alto de salida es menor a-Vpp, lo que es una desventaja. 

Cuando y, es alto, Op y Q, no conducen, y el transistor Oy conduce y proporciona su corriente de 

dren a la base de Q,. Entonces el transistor Q, conduce y produce una elevada corriente de salida 


que rápidamente descarga la capacitancia de carga. Aquí otra vez el resultado es un corto tiempo . 


de propagación de alto a bajo, fps. En el lado negativo, Q, no conduce cuando vo alcanza un valor 
cercano a Vgm, y entonces el nivel bajo de salida es mayor que cero, lo que es una desventaja. 

. Por lo tanto, mientras el circuito de la figura 14.44(a) ofrece elevadas corrientes de salida y 
_ «cortos tiempos de propagación, tiene la desventaja de una reducida alternancia lógica y márgenes 
$ de Tuido igualmente reducidos. Hay otra y quizá más grave desventaja,. es decir, los tiempos sin 
conducción relativamente largos. de Q, y Q, que resultan ¿por la ausencia de trayectorias de circuitos 


. alo largo de las cuales la carga de base se puede eliminar. Este problema se puede resolver al agregar 


- un resistor entre la base de cada uno de los transistores Q, y Q, y tierra, como se ilustra en la figura 
.:14.44(c). Ahora, cuando ya sea Q, o O,.no conduzca, su carga almacenada de.base se elimina a 
. tierra através de R, o R,, respectivamente. El resistor R, produce un beneficio adicional: con y, alto, 


Sea 


. 2 Egs interesante observar que estos dispositivos compuestos fueron propuestos desde 1969 [véase Lin er al. (1969)]. 
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Fig. 14.44 Desarrollo del circuito inversor BiCMOS: (a) El concepto básico es usar un transistor bipolar 
-adicional para'¿umentár-la excitación de corriente de salida de cada uno de los transistores Qy y Qp del 
inversor: CMOS; (b) el'circuito en(a). puede ser considerado como si utilizara estos dispositivos compuestos; 
.(c)- para reducir los-tieímpos de no conducción de Q, y Qz» se agregan los resistores. Ry y:R, de “drenaje”, 
. ` (d) construcción del circuito de (e) usando transistorés NMOS para formar los resistores; (e) versión mejorada 
- del circuito de (c) ebtenida al conectar el extremo inferior de R, al nodo de salida.: . 


1230 


1214 CIRCUITOS DIGITALES BIPOLARES Y DE TECNOLOGÍA AVANZADA 


y después que Q; se corta, vo continúa reduciéndose a menos de Vgm, y el nodo de salida es llevado 
a tierra a través de la trayectoria en serie de O, y R,. Entonces R, funciona como resistor de 
. desconexión, pero la trayectoria Oy-R; es de alta impedancia con el resultado de que llevar vo a 
tierra es un proceso más bien lento. Incorporar el resistor R, es desventajoso desde un punto de vista 
de disipación de potencia estática: cuando v, es bajo, existe ahora una trayectoria de cd entre Vop 
y tierra a través de Op que conduce y R,. Finalmente, debe observarse que R, y R, toman parte de 
"las corrientes de dren de Qp y Oy desde las bases de Q, y Q; y por lo tanto reducen ligeramente la 
corriente de salida de compuerta disponible para cargar y descargar la capacitancia de carga. 
En la figura 14.44(d) se ilustra la forma en que R, y R, se conectan. Como se indica, los 
dispositivos NMQS Ox, y Qr se utilizan para formar R, y-R2-Como innovación agregada, se hace 
que estos dos transistores conduzcan sólo cuando es necesario. De esta forma, Of, conducirá sólo 
cuando vu, se eleva, en cuyo momento su corriente de dren constituye una corriente inversa de base 
para Qı, acelerando su corte. Del mismo modo, Or, conducirá sólo cuando v; cae y Qp conduce, 
haciendo alta la compuerta de Qpr. La corriente de dren de Lu entonces constituye una corriente 
inversa de base para Q, acelerando su corte. 

Como circuito final para el inversor BICMOS, mostramos el llamado circuito R de la figura . 
14,44(e). Este circuito difiere del de la figura 14.44(c) en sólo un aspecto: en lugar de retornar R, 
a tierra, está ahora conectada al nodo de salida del inversor. Este simple cambio tiene dos beneficios. 
Primero, se resuelve el problema de la disipación de potencia estática. En segundo lugar, R, ahora 
funciona como resistor de conexión, conectando el voltaje de salida de nodo a Vpp (a través de Op 
conductor) después que Q, no conduzca. Por lo tanto, el circuito R de la figura 14.44(e) tiene de 
hecho niveles de salida muy cercanos a Vpp y tierra. 

Como observación final sobre el inversor BiCMOS, observamos que el circuito está diseñado 
de modo que los transistores Q, y Q, nunca conducen de manera simultánea y que a ninguno de 
ellos se le permite saturarse. Desafortunadamente, a veces ocurre saturación debido a la resistencia 
de la región del colector del BJT en combinación con elevadas corrientes de carga capacitiva. 
Específicamente, a elevadas corrientes de salida, el voltaje que se forma en rc (que puede ser del 

“orden de 100 Q) puede reducir el voltaje en el terminal intrínseco de colector y hacer que la unión 
entre colector y base se polarice directamente. Como recordará el lector, la saturación es un efecto 
perjudicial por dos razones: limita la corriente de colector a un valor menor a f/z, y hace lento 
el proceso por el cual no conduce el transistor. 


- Operación dinámica 


.*. Un análisis detallado de la operación dinámica del circuito inversor BiCMOS es una empresa 
bastante compleja, pero se puede obtener un estimado del tiempo de propagación si se considera sólo 
el tiempo requerido para cargar y descargar una capacitancia de carga C. Esta aproximación se 
. justifica en casos donde C sea relativamente grande y por lo tanto su efecto sobre la dinámica del 
inversor es dominante, en otras palabras, cuando podamos despreciar el tiempo necesario para 
- Cargar las capacitancias parásitas presentes en nodos internos del circuito. Por fortuna, éste suele 
. - .ser-el caso en la práctica, porque si la capacitancia de.carga no es grande, se utilizaría el inversor 
~. CMOS que.es más sencillo. De hecho, se ha demostrado [Embabi, Ballaouar y Elmasry (1993)] 
“que la ventaja en velocidad del BiCMOS (sobre el CMOS) se. hace evidente sólo cuando es 
:. : necesario: “que la compuerta excite una divergencia grande o'una elevada capacitancia de carga. Por 
ejemplo; a una capacitancia de carga de 50-100 fF, BICMOS Y:CMOS típicamente ofrecen iguales 
tiempos de propagación, pero a una capacitancia de carga de 1 pF, tp de un inversor BiCMOS 

es 0.3 ns, mientras que de un inversor CMOS comparable es de alrededor de 1 ns. 
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a) 0) 


; Fig. 14.45 Circuitos equivalentes para cargar y descargar una capacitancia C de carga. Nótese que C 
incluye todas las capacitancias presentes en el nodo de salida. 


Por último, en la figura 14.45, mostramos circuitos simplificados equivalentes que se pueden 
emplear para obtener estimaciones aproximadas de tezy y fpa del inversor BICMOS tipo R (véase 
el problema 14.53). a l 


Compuertas lógicas BiCMOS 
En BiCMOS, el circuito lógico es ejecutado por la parte CMOS de la compuerta, con la porción 


` bipolar funcionando Simplemente como etapa de salida. Se deduce que los circuitos BICMOS de 


es 


Voo 


.A0—AÍ_ Om Bo—d Ops 


Fig. 14. 46 _Compuerta NAND 
BiCMOS de dos entradas. 
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compuerta lógica pueden ser generados siguiendo el mismo método empleado en CMOS. Como 
ejemplo, en la figura 14.46 se ilustra una compuerta NAND BiCMOS de dos entradas. s 

Como observación final, observamos que la tecnología BiCMOS se aplica en la actualidad en 
varios productos entre los que se incluyen microprocesadores, RAM estáticas y diseños de 
compuerta dee la obra de Álvarez, 1993). 


Ejercicio 


A 
D14.29 El voltaje de umbral del inversor BiCMOS de la figura 14.43(e) es el valor de y, al cual Qy y Qp están E 
conduciendo corrientes iguales y operan en la región de saturación. A este valor de v, Q conduce, con lo cual el voltaje i 
R 
f 
$ 


igual a Vpp/2. Para Vpp = 5 V, |V =0:6 V y suponiendo iguales longitudes.de canal para Oy y Qp y que un = 2.5 Hp 


pre 
i 
$ 
$ en la fuente de Qy es aproximadamente de 0.7 V. Se requiere diseñar el circuito de modo que el voltaje de umbral sea 
E 
| encuentre la razón requerida entre anchos, PLA 


Si 


14.8 CIRCUITOS DIGITALES DE ARSENIURO DE GALIO 
So Concluimos nuestro estudio de familias de circuitos digitales con un análisis de circuitos lógicos 
construidos usando la reciente tecnología de arseniuro de galio. En la sección 5.12 se hizo una 
introducción de-esta tecnología y sus dos dispositivos básicos, el MESFET y el diodo de barrera 
Schottky (SBD); recomendamos al lector repasar la sección 5.12 antes de proseguir con el estudio 
de esta sección. 
La principal ventaja que ofrece la tecnología de GaAs es una velocidad más alta de operación que 
la alcanzada actualmente en dispositivos de silicio, Se han reportado tiémpos i de compuerta de 10 a 
100 ps para circuitós de GaAs. Las desventajas son una disipación relativamiénte alta de potencia por 
compuerta (1 a 10 mW); alternancias de voltaje relativamente pequeñas y correspondientes márgenes 
. de ruido angostos; baja densidad de empaquetamiento, como resultado de una alta disipación de potencia 
por compuerta, y baja producción de fabricación. La situación actual es que unos pocos fabricantes 
especializados producen circuitos digitales SSI, MSI y algunos LSI que realizan funciones relativamen- 
te especializadas, con un costo por compuerta mucho más alto que las de circuitos integrales digitales 
de silicio. Con todo, las muy altas velocidades de operación que se pueden alcanzar en circuitos ag GaAs 
justifican esta tecnología, para la que es posible črėzcan sus aplicaciones. ` 
A diferencia de los circuitos lógicos CMOS que hemos estudiado en el capítulo 13, y las familias 
de circuitos lógicos bipolares que hemos estudiado en secciones previas de este capítulo, no hay 
familias de circuitos lógicos estándar de GaAs. La falta de normas se extiende no sólo a la topología 
de las compuertas básicas sino también a los voltajes-de fuente de alimentación que se utilizan. En ` 
lo. que sigue presentamos ejemplos de los circuitos de compuertas lógicas de GaAs más conocidos. 


Circuitos lógicos de FET de acoplamiento directo (DCFL) 


Un circuito lógico de FET de acoplamiento directo es. la forma más sencilla de circuito lógico 
digital de GaAs; la compuerta básica se ilustra en la figura 14.47. La compuerta utiliza MESFET - 
de enriquecimiento, O, y Qa, para los transistores de conmutación de entrada, y un MESFET de | 
agotamiento para el transistor de carga Q,. La compuerta se asemeja en gran medida al ahora : 
obsoleto circuito MOSFET de carga de agotamiento. El circuito de GaAs de la figura 14.47 realiza 
una función NOR de dos entradas. 
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eN d Compuerta 
| subsiguiente 


hs Ñ Fig. 14.47 ` Compuerta de GaAs de 

Y=A+ Bl! circuito lógico de FET de acoplamien- 

77 ! to directo (DCFL) para construir una 

| función NOR de dos entradas. La com- 

O, puerta se muestra excitando al transis- 
. tor de entrada Oy de otra compuerta. 


Para ver-la forma en que opera el circuito MESFET de la figura 14.47, hagamos caso omiso 
` de la entrada B.y consideremos el inversor básico formado por Q, y Q,. Cuando el voltaje de entrada 
. aplicado al nodo A, vs es más bajo que el voltaje. de umbral del MESFET Q, de enriquecimiento, de- 

notado como Vz, el transistor Q, no conduce. Recordemos que V es positivo y para los MESFET 
de GaAs-es típicamente de 0.1 a 0.3 V. Ahora, si la entrada de compuerta Y se abre, el voltaje de 
salida será muy cercano a Vpp. En la práctica, sin embargo, . la compuerta estará excitando otra 
compuerta, como se indica en la figura 14.47, donde Q, es el transistor de entrada de la compuer- 
ta subsiguiente. En tal caso, circulará corriente de Vpp por O, y entrará en el terminal de la compuerta 
de Q;. Si recordamos que la compuerta a la fuente de un MESFET de GaAs es un diodo de 
barrera Schottky que exhibe una caída de voltaje de unos 0.7 V cuando conduce, vemos que la 
conducción de compuerta de Q; fijará el nivel de alto voltaje de salida (Vo) a unos 0.7 V. Esto es 
un agudo contraste con el caso del MOSFET, donde no tiene lugar conducción de compuerta. 

En la figura 14.48 se ilustra el inversor de circuito lógico de*FET de acoplamiento directo 
(DCFL) bajo estudio, con la entrada de la compuerta subsiguiente representada por un diodo 
Schottky Q;. Con v; < Ve, iı = 0 e i; circula por Qs, resultando en vo = Voy = 0.7 V. Como Vpp suele 
ser bajo (1.2 a 1.5 V) y el voltaje de umbral de Q,, V,p, es típicamente de -0.7 a =1 V, Q, estará 
operando en la región del triodo. (Para simplificar las cosas, pasaremos por alto en este análisis el 
efectó de saturación inicial que muestran los MESFET de 'GaAs.) 

A medida que +, aumenta por encima de Vs, O, se activa y conduce una corriente denotada 
como i. Inicialmente, Q, estará en la región de saturación. La corriente ¡, se resta:de ių, reduciendo 
así la corriente en O». El voltaje eri los terminales de Q3, vo, decrece ligeramente pero, para el 


Vo 


Fig. 14.48 Compuerta DCFL 
` con la entrada de la compuerta * 
~ subsiguiente representada porun 
=- diodo Schottky Qs. 
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presente análisis, supondremos que vo permanecerá cercano a 0.7 V mientras Q; conduzca. Esto 
continuará hasta que v; alcance el valor que resulta en j, = í,. En este punto, Q; deja de conducir y 
se puede soslayar por completo. Un mayor aumento en y, resulta en una ¡, creciente, vo decreciente 
€ i = i,..Cuando (Vpp — Vo) excede de |V,pl, O, se satura; y cuando vo cae por debajo de y, en Vs, 
: Qı entra en'la región del triodo. En último término, cuando v; =.Voy = 0.7 V, vo = Vo, que es 
típicamente 0.1 a 0:2 V. -~ 
De la descripción anterior vemos que la alternancia de voltaje de salida de la compuerta DCFL 
- está limitada por la conducción de compuerta a un valor menor que.0.7 V (en general alrededor de 
- 0.5 V). En el siguiente ejemplo se ilustran más detalles sobre la operación de la compuerta DCFL. 


EJEMPLO 14.3 


Considere una compuerta de un circuito lógico de FET de acoplamiento directo (DCFL) en una 
' tecnología de GaAs para la cual L = 1 um, Vp =- 1 V, V= 0.2 V, p (para 1 um de ancho) = 10* A/V? 
y A=0.1 V”. Supongamos que los anchos de los MESFET de entrada-son de 50 um, y que el ancho 
del MESFET de carga es de 6 um. Vpop = 1.5 V. Usando un modelo de caída constante de voltaje para 
` el diodo Schottky de compuerta a fuente con Vp = 0.7 V, y despreciando el efecto de saturación inicial 

de los MESFET de GaAs (es decir, usando las ecuaciones 5.120 pära describir la operación del 

MESFET), encuentre: Voy, Vor, Vim, NM, NM,, la disipación de potencia estática y el tiempo de 
` propagación para una capacitancia total equivalente en lá salida de compuerta de 30 fF. 


Y SOLUCIÓN MS 

- De la descripción anterior de la operación de la compuerta de. un DCFL encontramos que Voy = 
.0.7 V. Para obtener Vo,, consideremos el inversor del circuito de la figura 14.48 y sea v; = Voy = 0.7 V. 
Como esperamos que. vo =:V y, sea pequeño, suponemos que O, está en la región del triodo y O, 
. está en saturación. (Q; no diia: por supuesto) Al igualar i, ej; resulta 


> ; 
B per 7- 0, 2o- al + 0. 1 Vo) = afo- of [i+ 0.1(1.5 = 2 


Para awlar las cosas, AA los términos 0. 1 Vo y sustituimos BJB = WIW, = 
-6/50.para obtener una ecuación cuadrática en Vo; cuya solución da Vo, œ 0.17 V. 
Con el fin de obtener el valor de Vz primero encontraremos el valor de y, al cual i; = ¿,, el diodo 
Q; no conduce y vo empieza a decrecer. Como en este punto vo = 0.7 V, suponemos que Q, está en 
saturación. El transistor O, tiene un ups de 0.8 V, que es menor a |V,p| y está por lo tanto en la región 
del triodo. Al igualar 7, e í; resulta 


Bv, - 0.21 + 0.1 x 0.7) = B,[2(1)(1.5 - 0.7) - (1.5 -0.7][1 + ids -0.7)] 


Al sustituir B,/8, = W/W, = 6/50 y resolver la ecuación resultante tenemos y; = 0.54 V. En la figura 
14,49 se ilustra la curva característica del inversor. La pendiente dug/du, en el punto A se puede A 
hallar que es de -14.2 V/V. Consideraremos el punto A como el punto en el cual el inversor Soppaa : 
a conmutar desde el estado de salida alta; entonces, Vy œ 0.54 V. - . f 
Para obtener V,y, encontramos las coordenadas del punto B en el que dugdu; = —1. Esto se 
puede hacer usando un procedimiento semejante al utilizado 'para los inversores MOSFET y 
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3 
$ 


| 
mam osrv 
—— Vog = 0.7 V 


Pendiente = —1 


wo =- Yoa = 0.17 V 
Mi E a = 0.07 V 
0.1 0.2 0.3 04 .0.54 0.6% 07 y (V) 
Vy = 0.54 V 
Vin = 0.63 V 


Fig. 14.49 Curva característica de transferencia del inversor DCFL de la figura 14.48. 


suponiendo que Q, está en la región del triodo y O, está en saturación. Despreciando términos en 
0.1 vo, el resultado es Vy ~ 0.63 V. Los márgenes de ruido se pueden hallar ahora como 


NMa = Von — Vy = 0.7 — 0.63 = 0.07 V 
NM, = Vu- Vor = 0.54 —0.17 = 0.37 V 


La disipación de potencia estática se determina al hallar la corriente de aliméntación 1pp en los 
casos de salida alta y de salida baja. Cuando la salida es alta (a 0.7 V), O, está en la región del triodo 
y la corriente de alimentación es 


hos: - 820 + 1D)(1.5-0.7) - (1.5 -0.77 £ +0.1(1.5 -07| 
Al sustituir sp = 107, x W,=0.6 ci resulta en 


lpo=0.61 mA 


Cuando la-salida es baja (a 0:17 V), O, está en saturación y la corriente de alimentación es 
loo = BL(0 + 1) | 1+ 0.1(1.5 - 017) =0.68 mA 


TO el eo e comente de alimentación es 


A ts 0.645 mA 
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y la disipación de potencia estática es 


Pg= 0.645% T. 5=1mW', 


El tiempo de propagación fp, es el tiempo para que el voltaje de salida del inversor decrezca 
de Vo= 0.7 Va Von + Vo) = 0.435 V. Durante este tiempo wv; está al alto nivel de.0.7 V, y 
la capacitancia C (que se supone es de 30 femto Farads [fF]) es descargada por (i, — i); consulte la 
figura 14.50(a). El promedio de corriente de descarga se encuentra si se calculan ¡, e i; al principio. 
y al final del intervalo de descarga. El resultado es que j, cambia de 1.34 mA a 1.28 mA e i, cambia 
de 0.61 mA a 0.66 mA. Entonces la corriente de descarga (i, — i¿) cambia de 0.73 mA a 0.62 mA 
para un valor promedio de 0.675 mA. Por lo tanto, e: 


vo (0.17 a 0.435 V) 


:+0.7 V 


(a). E (b) 


E Fig. 14.50 Circuitos para calcular los tiempos de propagación del i inversor mes circuito lógico de FET de 
acoplamiento directo (DCFL): Ad trur (b) tpLH.- Tas : y . 
. i 
Para determinar tpy consultamos el circuito de la figura 14.50(b) y observamos que, durante tp, 
vo cambia de Vo, = 0.17 Va-= + (Von + Voz) = 0.435 V. La corriente de carga es el valor promedio 
de ¡,, que cambia de 0.8 mA a o. 66 mA. Entonces iglpromedio = =0.73 mA y 


30% 10" x (0.435 0.17) _ 
piu = 0.73 x 10 10.9 ps 


E El tiempo de propagación de la compuerta DCFL se puede hallar ahora como  ; 


tp = l (Comi + tpn) =11.4ps 


Como observación final, TA que el análisis anterior se hizo empleando modelos 
simplificados de dispositivos; nuestro objétivo es demostrar la forma en que funciona un circuito y 
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no hallar medidas precisas de rendimiento. Éstas se pueden obtener usando simulación del SPICE 
con modelos más elaborados [véase la obra de Roberts y Sedra (1997)]. 


Compuertas lógicas que usan MESFET de agotamiento 


Los circuitos lógicos de FET de acoplamiento directo (DCFL) que acabamos de estudiar requieren 
- dispositivos de enriquecimiento y de agotamiento, por lo que son un poco difíciles de fabricar. Del 
mismo modo, debido al hecho de que las oscilaciones de voltaje y márgenes de ruido son más bien 
pequeñas, es necesario tener un muy cuidadoso control del valor de Vs en la fabricación. Como 
altemátiva, a continuación presentamos circuitos que utilizan sólo dispositivos de agotamiento. ` 

En la figura 14.51 se ilustra el circuito inversor básico de una familia de circuitos lógicos de 
GaAs conocida como circuito lógico FET (FL). El corazón del inversor FL está formado por el 
transistor de conmutación Q; y su carga O,, ambos son MESFET del tipo de agotamiento. Como el 
voltaje de umbral de un MESFET de agotamiento, Vp, es negativo, se necesita un voltaje negativo 
<V, para que Os no conduzca. Por otra parte, el bajo voltaje de salida en el dren de Os siempre será 
positivo. Se deduce que los niveles lógicos en el dren de Qs no son compatibles con los niveles 
requeridos en la entrada de la compuerta. El problema de incompatibilidad se resuelve con sólo 
bajar el nivel del voltaje vó mediante dos caídas de voltaje, es decir, en aproximadamente 1.4 V. 
Este desplazamiento de nivel es realizado por los dos diodos Schottky D, y D». El transistor de 
agotamiento Qpp proporciona una polarización de corriente constante para D, y D,. Para asegurar 
que Opp opera en la región de saturación en todo moménto, su fuente se conecta a una fuente negativa 
—V ss y el valor de Vss se selecciona igual o mayor que el nivel más bajo de vo (Vo,) más la magnitud 
del voltaje de umbral, |V,p]. El transistor O»p también suministra la corriente necesaria para descargar 
una capacitancia de carga cuando el voltaje de salida de la compuerta se hace bajo, y de aquí el 
nombre de transistor de “bajada” y el subíndice PD (de pull-down). 

Para ver la forma en que opera el inversor de la figura 14.51, consulte la curva característica 
de transferencia que se muestra en la figura 14.52. El circuito suele diseñarse usando MESFET que 
tengan iguales longitudes de canal (típicamente 1 um) y anchos de Ws = W, = 2Wpp. La curva 
característica que se muestra es para el caso V,p = 0.9 V. Para v; menor a Vp, Os no conducirá y 
Q, operará en saturación, alimentando: una corriente constante 7, a D, y D}. El transistor Opp 
también operará en saturación con una corriente constante de Ipp= Hb. La diferencia entre las dos 


Voo = +3 V . 
i | Compucrta 
| subsiguiente 


Fig. 14.51 “Circuito i inversor que uti- 
liza sólo dispositivos en modo de ago- 
tamiento. Se emplean diodos Schottky 
para desplazar los niveles lógicos de 
salida a valores compatibles con los 
niveles de entrada necesarios para que 
el transistor MESFET Qs de agotamien- 
to conduzca o no conduzca. Este circui- 
to'se conoce como lógico FET (FL). 
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vo(V) 
+2 
t 
+1 | 
é cl a Von = 0.7 V 
| 
| 
TE 
ho. 
0 | 
| 
0 Pendiénte 
E 
| 
a | 
EASi === TU Vor = -1.27 V 
| E 
ES -1 i V 
“127 $ O E: l ai 
Vi = —0.26 V. MA 
Vi = —0.16 V 


Fig. 14.52 Curva característica de transferencia del inversor FL de la figura 14.51. 


corrientes circulará por el terminal de compuerta del transistor de entrada a la siguiente compuerta 
de la cadena, Qs. Así, el diodo Schottky de entrada de Qs fija el nivel del voltaje de salida vo a 

p aproximadamente 0.7 V, que es el nivel alto de salida, Voy. (Nótese que para este análisis haremos 
caso omiso de la resistencia finita de salida en saturación.) 

A medida que y; se eleva por sobre V,», Qs conduce. Como su dren está a +2.1 V, Qs operará 
en la región de saturación y tomará parte de la corriente alimentada por Q,. Entonces la corriente 
que entra en la compuerta de Os, decrece en igual cantidad. Si se sigue aumentando v, se alcanza ` 

¿un valor para el cual la corriente en Qs es igual a Lo y ya no deja corriente que circule par 
la compuerta de Qu. Esto corresponde al punto marcado como A en la curva característica de 
transferencia. Otro ligero aumento env, hará que el voltaje vó caiga al punto B en donde Q; entra en 
la región del triodo. El segmento AB de la curva característica de transferencia representa la región 

`o de alta ganancia de operación, con una pendiente igual a —g,,, R, donde R denota la resistencia total 


RREK RSS 


Ejercicio 


14:30 Verifique que las coordenadas de los puntos A, B y C de la curva característica de transferencia son como se 
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equivalente en el nodo de dren. Nótese que este segmento se muestra como vertical en la figura 
14.52 porque estamos haciendo caso omiso de la resistencia de salida en saturación. 

El segmento BC de la curva característica de transferencia corresponde a Os operando en la 
región del triodo. Aquí O, y Opp continúan operando en saturación y D, y D, permanecen condu- 
ciendo. Por último, para v; = Voy = 0.7 V, vo = Vor, que para el caso V, = —0.9 V se puede hallar 
que es -1.3 V. 


e 
E 
Ri 
E 
l 
É 


a 


Como se indica en la figura 14.52, el inversor FL (circuito lógico FET) exhibe márgenes de 


“ruido mucho más altos que los del circuito lógico FET de acoplamiento directo, pero el FL requiere 
. dos fuentes de alimentación. 


El inversor FL se puede usar para construir una compuerta NOR con sólo agregar transistores 
con dren y fuente conectados en paralelo con los de Qs. 


Circuito lógico FET de diodo Schottky (SDFL) 


Si la red de desplazamiento de nivel del diodo del inversor FL se conecta al lado de entrada de la 
compuerta, en lugar de la salida, obtenemos el circuito que se ilustra en la figura 14.53(a). Este 
inversor opera en forma muy semejante al inversor FL, pero el circuito modificado tiene una 
característica muy interesante: la función NOR se puede ejecutar con sólo conectar más diodos, 
como se muestra en la figura 14.53(b). Esta forma de circuito lógico se conoce como circuito lógico 
FET de diodo Schottky (SDFL), que permite una más alta densidad de empaquetamiento que otras 


7 Vo = +3 V l 


Voo = +3V 


-Vs = -2 V -Vss = -2 V 
SS E | 0 
Fig. 14.53 . (a) Inversor SDFL. (b) Compuerta NOR SDEFL. 
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Fig. 14.54 Compuerta NOR BFL 
de dos entradas. La compuerta se 
forma al insertar un transistor Osp 
seguidor de fuente entre la etapa 
inversora y la etapa de desplaza- 
miento de nivel. 


-Vss 


formas de circuitos lógicos MESFET porque sólo se necesita un diodo adicional, en lugar de un 
transistor adicional, para cada entrada adicional, y los diodos requieren áreas mucho menores que 
, los transistores. 


Circuitos lógicos FET separados (BFL) 


Es posible otra variante del inversor FL básico de la figura 14.51. Se puede insertar un seguidor 

de fuente entre el dren de Os y` la red de desplazamiento de nivel del diodo. La compuerta 

resultante, que se muestra para el caso'de una compuerta NOR de dos entradas, se describe en la 

figura 14.54, Esta forma de circuito lógico de GaAs se conoce como circuito lógico FET separado 

(BFL). El transistor Os de seguidor de fuente aumenta la capacidad de excitación de corriente de 

salida, con lo cual décrece el tiempo de propagación de' bajo; a alto. Los circuitos FL, BFL y SDFL 
“ofrecen tiempos de propagación del orden de 100 ps y disipación de potencia del orden de 
10 mW/compuerta. j 


y 


14.9 EJEMPLO DE SIMULACIÓN DEL'SPICE ; 


Concluimos, este capitulo presentando un ejemplo que ilustra el uso del SPICE en el análisis de 
circuitos digitales bipolares. Específicamente, utilizamos el SPICE para investigar la operación 
estática y dinámica de un circuito lógico acoplado por emisor. En la obra de Roberts y Sedra (1992 
y 1997) se pueden'hallar ejemplos que se refieren a los otros tipos de circuitos que se estudian en 
este capítulo (por ejemplo, TTL, BiCMOS y GaAs). ; ! 


EJEMPLO 14.4: OPERACIÓN ESTÁTICA Y DINÁMICA DE UNA COMPUERTA 
ECL (circuito lógico acoplado por emisor) 


En la figura 14.55 se ilustra la compuerta ECL que hemos: estudiado en la sección 14.6. Deseamos ~ 
utilizar el programa SPICE para hallar las curvas características de transferencia de voltaje de: 
esta compuerta lógica, es decir, Vor Y Unor Contra v4, donde v; es la entrada al terminal A. Para esta 
investigación, el otro terminal de entrada. se desáctiva al aplicarte un voltaje us = Vo, =-1.77 V. 
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Fig. 14.55 Compuerta ECL de dos entradas para el ejemplo 14.4 (de Roberts y Sedra, 1997). 


Al no tener acceso a valores de parámetros del modelo SPICE de los BJT que se utilizan 
en circuitos ECL reales, comercialmente disponibles, hemos seleccionado valores de paráme- 
tros que son representativos de la tecnología utilizada y que, por nuestra experiencia, nos llevan 
a un término medio razonable entre resultados de simulación y los datos de operación medidos 
que suministra el fabricante. Debe observarse que este problema no existiría para un diseñador 
de IC que utilice el SPICE como ayuda; presumiblemente, el diseñador tendría pleno acceso a 
parámetros de procesos de patente y a los correspondientes parámetros de modelos de disposi- 
tivos. En cualquier caso, para las simulaciones que llevamos a cabo, hemos utilizado los 
siguientes valores de parámetros de modelos BJT: Is = 0.26 fA, Pp = 100; Br = 1, Tp = 0.1 ns, 
Cie = 1 pF, Ci(C,) = 1.5 pF y |V4] = 100 V. 

El archivo de entrada del SPICE para este ejemplo aparece en el apéndice D. Nuestra primera 
petición del análisis es para hacer variar la entrada u, en el intervalo de -2 V a 0 V en incrementos 
de 10 mV, y trazar una gráfica de Vor Y Unor Contra v4. Los resultados se muestran en la figura 14.56. 
De inmediato reconocemos las curvas características de voltaje como las que hemos visto y 
(parcialmente) verificado por análisis manual en la sección 14.6. Las dos curvas características de 
transferencia son simétricas alrededor de un voltaje de entrada de -1.32 V. El SPICE también 
determinó que el voltaje Vz en la base del transistor de referencia O; tiene exactamente este valor 
(-1.32 V), que también es idéntico al valor que determinamos por análisis manual del circuito que 
genera el voltaje de referencia. 

Si se utiliza la función Probe (sonda) dei PSPICE (o función similar con otras versiones s SPICE), 
se pueden determinar los valores de los importantes parámetros de las curvas características de 
transferencia de voltaje. Se encontraron los siguientes valores:- 


EEE] 
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Salida OR: Vo, =-1.77 V, Voy = 0.88 V, V = -1.41 V y V = -1.22 V; 
de esto, NM, = 0.339 V y NM, = 0.358 V 


Salida NOR: VoL = -1.78 V, Von = = 4.879 V, Vi = -1:41 V y Vi = -1.22 V; 
de esto, NM, = 0.345 V y NM, = 0.377 V 


Estos valores son sorprendentemente cercanos a los hallados por análisis manual en la sección 14.6. 
A continuación utilizamos el SPICE para investigar la dependencia de las curvas caracteristicas 
de transferencia con respecto a la temperatura. El lector recordará que en la sección 14.6 estudiamos 
este punto con alguna profundidad y realizamos un análisis manual como ejemplo 14.2. Aquí se 
pide al SPICE hallar las curvas características de transferencia a dos temperaturas, 0°C y 70°C (las 
curvas características de transferencia de voltaje que se ilustran en la figura 14.56 se calcularon a 
27°C) para dos casos diferentes: el primer caso con Va generada como en la figura 14.55, y el 
segundo con el circuito de voltaje de referencia eliminado y un voltaje de referencia constante, 
independiente de la temperatura, de —1.32 V, aplicado a la base de Oz. Los resultados del análisis 
se muestran en la figura 14.57. Las gráficas de la figura 14.57(a) son para el caso en que se utilice . 
el circuito de referencia, y las de la figura 14.57(b) son para el caso de un voltaje de referencia 
constante. Las gráficas de la figura 14.57(a) indican que a medida que la temperatura se hace variar 
y Vr cambia, los valores de Voy y Vo, también cambian pero permanecen centrados en Va. En otras 
palabras, los márgenes de ruido bajos y altos permanecen casi iguales. Como se menciona en la 
sección 14.6 y se demuestra en el análisis del ejemplo 14.2, ésta es la idea básica que hay detrás de 
hacer que Vz sea dependiente de la temperatura. Cuando Vp no sea dependiente de la temperatura, 
` ya no se mantiene la simetría de Vo, y Vox alrededor de Vx, como se demuestra en la figura 14.57(b). 


OV H H E k H A i f si : $ 1 i a H f 
-2.0 V ASV -10V -0.5 V © 00V 


m v(8) 1 vO) o v5) 
YA 


Fig. 14.56 Curvas Características de transferencia de voltaje de entrada/salida (1/0) de las salidas OR y : 
NOR, calculadas por.el SPICE, para la compuerta ECL que se ilustra en la figura 14.54. También se indica 
el voltaje de referencia, Vg = -1.32 V. E 
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y 1.5 v 
æa v(8) »..v(9) vv v(5) 


7 | : i ay 
-20V 7: -15V 


(b) 


Fig. 14.57 Comparación de las curvas características de transferencia de voltaje de entrada/salida (VO), 

Í - de las salidas'OR y NOR de la compuerta ECL que se ilustra en la figura 14.54, con el voltaje de referencia 

* “Vg generado, usándo (a) una red de polarización compensada a:temperatura, y (b) una fuente de voltaje 
independiente de la temperatura. . : i 3 
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Tabla 14.2 VALORES DE PARÁMETROS, CALCULADOS POR Et: PROGRAMA SPICE, DEUNA COMPUERTA 
ECL, ¿CON Y SIN COMPENSACIÓN DE TEMPERATURA, Al DOS DIFERENTES TEMPERATURAS. 


. Compensación de temperatura Sin compensación de temperatura 
Temperatura Parámetro OR NOR OR NOR 
0% Vor -1.779 V -1.799 V -1.786V - -1.799 V 
oo. Vo ` 0.9142 V -0.9092 V 0.9142 V 0.9092 V 
Von = Lo. + Yoy 1,3466 V -1.3541 V -1.3501 V ©  -1.3541V 
Vo * -1.345 V -1.345 V 132V >- . -132V 
Varo VA © © 16mV 9.1 mV 30.1mV .  ..34.1mV 
70°C , Vor - 1,742 V. 1.759 V 1.729 V. -1.759 V 
Von -0.8338 V © -0.8285 V “ 0.8338 V - -0.8285V 
Voge 
Von = art Yon -1.288 V -1.294 V -1.2814 V -1.294 V 
Vr i -1.271V 0 0 -127V 0 7 -132V 0 -132V 
|V prom — VR 17 mV 23 mV 38 mV 26.2 mV 


eeaeee a e aea e 


Por último, en la tabla 14.2 se ilustran algunos valores óbtenidos. Observe que para el caso 
compensado en temperatura, el promedio de valor de Vo, y Voy permanece muy cercano a Vp. El 
. lector debe comparar estós resultados con los obtenidos en el ejemplo 14.2. 
.. .. La operación dinámica de la.compuerta ECL se investiga usando el circuito de la figura 
14.58. Aquí, dos compuertas se conectan por medio de un cable coaxial de 1.5 m que tiene 
una impedancia característica (Z) de 50 Q. El fabricante especifica que las señales se propagan 
a lo largo de este cable (cuando está correctamente terminado) a aproximadamente la mitad 
de la velocidad de la luz, o sea 15 cm/ns. Entonces esperaríamos que:el cable de 1.5 m que 
usamos introdujera un tiempo de propagación de 10 ns. Observe que en este circuito (figura 
` 14,58), el resistor Ry, proporciona la.correcta terminación del cable. Sé:supone que este cable 
no tiene pérdidas, y se describe al SPICE usando el enunciado de elemento de línea de 
transmisión. El archivo de entrada del SPICE aparece en cl apéndice D. Un escalón de voltaje, 


Línea de. transmisión 


AN 


Flo. 14. 58 ' “Diseño de circuito: para. investigar la operación. dinámica de: un: »- ECE. Se conectan dos 
- compuertas en cascada por medio de un cable coaxial de 1.5.m.El De DE E prapora daia correcta 
. terminación para el cable coaxial. E 
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7: 
praem 


5 
m v(1) = v(3) ©v(7) + v(8) 
Tiempo, ns 


- Fig. 14.59 Respuesta transitoria de una cascada de dos compuertas ECL interconectadas por un cable 
"-coáxial de 1.5 m'que tiene una impedancia característica de 50 Q (véase la figura 14.58). pai 


0.5 50, "100 “150 
(1) vB) * vw + “v(8) 
CE AA i Tiempo, ns . 


200 250 400 


de Soi eS A Fig. 14.50 Respuesta transitoria de una cascada de dos compuertas ECL interconectadas por un cable de 
WIR di _ .1.5 mque tiene una impedancia característica de 300 Q. La resistencia de terminación se mantu sin cambio 
a 50 Q. Nótese el cambio en la.escala de tiempo de la gráfica. o pE © 
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que se. eleva de —1.77 V a -0.884.V. en 1 ns, se aplica a la entrada de la primera compuerta, y 
se requiere un análisis.de transitorios.sobre un intervalo.de 30.ns. 

En la figura 14.59 se ilustran gráficas de las ondas de la entrada, el voltaje a la entrada de la 
segunda compuerta, y la salida. Observe que a pesar de las muy altas velocidades de borde que 
aparecen, las ondas son razonablemente limpias y sin excesivas oscilaciones transitorias ni refle- 
xiones. Esto es sorprendente en particular porque la señal está siendo transportada sobre una 
distancia relativamente larga: Un examen detallado de las ondas deja ver que el tiempo de 
propagación a lo largo del cable es en realidad de 10 ns, y el tiempo de propagación de la segunda 
compuerta es alrededor de 1.06 ns. 

Finalmente, para verificar la necesidad de terminar correctamente la línea de transmisión, se 
repite el análisis dinámico, esta vez con el cable coaxial de 50 Q sustituido con un cable de par 
torcido de 300 (2 pero conservando sin cambio la resistencia de terminación. Los resultados son las 
ondas de lenta subida y caída y largo tiempo de propagación que se ilustran en la figura 14.60. 


Resumen 


E. Antes que un transistor saturado empiece a no conducir, 
la carga extra almacenada en su base debe ser eliminada..El . 


tiempo de almacenamiento se puede acortar si se evita una 
profunda saturación y se hace circular una corriente inversa de 
base. Para operación a alta velocidad, la saturación debe evi- 
tarse por completo. 


1 Los circuitos lógicos de transistor-transistor (TTL) evolu- 
cionaron a partir de los circuitos lógicos de EiOcOSy transistores 


(DTL). 


E Lacompuerta TTL está formada de tres secciones: la etapa 
de entrada, que constituye la función AND y utiliza ya sea in 
transistor de emisores múltiples (en TTL estándar) o diodos 
Schottky (en formas modernas de TTL); el divisor de fase, que 
genera un par de señales complementarias para excitar la etapa 
de salida; y la etapa de salida, que utiliza la configuración de 
pilar totémico y produce la inversión lógica. La compuerta 
lógica constituye la función NAND. 


MW En una TTL estándar, cuando la entrada de compuerta es 


baja, el transistor de emisores múltiples de éntrada opera en el 


modo activo normal y alimenta una elevada corriente de colec- 
tor para descargar Piae la base aa, divisor de fase. 


W La etapa de salida de pilar totémico está formada por un 
transistor de emisores múltiples, que puede disipar grandes 
corrientes de carga y. por lo tanto descargar rápidamente la 
capacitancia de carga, y-por ur 'séguidor de emisor,'que puede 
generar elevadas corrientes -de' carga y: por lo :tánto cargar 
rápidamente la capacitancia de carga. 2 


(Nótese el cambio en la escala dela gráfica.) 


IN Para aumentar la velocidad de un TTL, se evita que los 
transistores se saturen. Esto se realiza al conectar un diodo 
Schottky entre la base y colector. Los diodos Schottky se 
forman como uniones de metal a semiconductor y presentan 
bajas caídas de voltaje de polarización directa. El diodo 
Schottky deriva parte de la excitación de corriente de base 
«del BJT y por lo tanto lo'conserva fuera de saturación. 


MM Laavanzadatecnología en circuitos TTL está representada 

por los TTL Schottky “de punta”, que tienen £p = 1.5 ns, Pp= 
20 mW y DP = 30 pJ; los TTL Schottky de baja potencia de 
diseño avanzado tienen tp=4 ns, Po=1mWyDP=4p). 


W Un circuito lógico acoplado por emisor (ECL) es la familia 

de circuitos lógicos más rápida. Obtiene su alta velocidad de 
operación al evitar saturación del transistor y utilizar peque- 
ñas oscilaciones de señales lógicas. l 


MM Enun ECL las señales de entrada se usan para dirigir una 


corriente constante de polarización entre un transistor de refe- 
rencia y un transistor de entrada. La configuración básica de 
-compuerta es la de un amplificador diferencial. 


E Hay dos tipos populares de ECL: ECL 10K, que tiene 


tp = 2 ns, Pp = 25 mW y DP =-50 pJ; y el ECL 100K, que 
tiene tp = 0.75 ns, Po = 40 mW y DP = 30 pJ. El ECL 10K es 


„más fácil de usar porque los tiempos de subida y caída de sus 
“señales se hacen deliberadamente largos (unos 3. S ns). 


- E - Debido a las muy altas velocidades de operación de un. 


ECL, debe-tenersé cuidlado'ál conectar la salida dé una com- ` 


- puerta a la énitrada de otrá: Por ló gaina se utilizan técnicas 
- de líneas de transmisión. ` 


Ml El diseño de la compuerta ECL se optimiza de modo que. 
los márgenes de ruido séan iguales y permanezcan iguales 
que los cambios de temperatura. 


E La compuerta ECL produce dos salidas complementa- 
rias, ejecutando funciones OR y NOR. 


M Las salidas de compuertas ECL se pueden alambrar 
juntas para ejecutar la Función OR de las variables individua- 
les de salida. f 


; a Un BiCMOS combina la baja potencia y amplios már- 
genes de ruido de un CMOS con la capacidad de una elevada 
corriente de excitación (y por lo tanto cortos tiempos de 
propagación de; compuerta) de los BJT para obtener una 
tecnología capaz de construir circuitos integrados a escala 
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ProBLemas 
Sección 14.1: Operación dinámica 
del interruptor BJT 


14.1 


14.2 


14.4 


Un interruptor BJT en particular, para el cual la cons- 
tante de tiempo de retardo de almacenamiento es 10ns 
y Bes 50, es operado en un circuito para el cual Icsn = 
10 mA y la corriente de base de conducción, Im, es 
2 mA. Calcule el retardo de almacenamiento bajo: 


- condiciones en que la corriente de base para corte, lan, 


es (a) 0 mA, (b) 1 mA, (c) 2 mA. 
Utilice el resultado del ejercicio 14,1 para hallar (C+ 
C,) para el BJT en un circuito para el cual Y, = 0 V, 73 = 
+3 V, Re= 1 KQ y t4= 3 ns. Suponga que z =50 Q. ` 
Un BJT, cuando se opera en el circuito de la figura 
14.1 con Rg = 1 KQ, Rc = 1 KQ, Vec = Va =3 V, y 
= 0 V con Veces = 0 V, tiene un tiempo de retar- 
do de almacenamiento de 10 ns. ¿Cuál tiempo de re- 
tardo de almacenamiento esperaría el lector si Vec = 
V, se eleva a 5 V? Suponga que Vse = 0.7 V y B=50. 


Un transistor cuya Bes 100 y cuya constante de tiempo 


de almacenamiento es 20 ns se opera con una corriente de 
colector de 10 mA y una corriente forzada de base 
de 1 mA. ¿Cuál es el exceso de carga de base de satura- 
ción bajo estas condiciones? ¿En qué se convierte si la 
excitación de base se reduce a 0.11 mA? En ambos casos, 


halle el tiempo de almacenamiento suponiendo que la 


corriente de corte de base es 0.1 mA. 


Sección 14.2: Primeras formas de circuitos 
digitales BJT š 


*14.5. 


En este problema deseamos hallar los puntos críticos 
de la curva característica de transferencia de voltaje, 
y de ella los márgenes de ruido, de la compuerta de 
circuito lógico de transistor-resistor RTL NOR de la 
figura 14.4. Considere la situación donde yg = 0 V, y 
por lo tanto O está en corte. La curva característica 
de transferencia de voltaje es vy contra v4. Para este 
fin supongamos que el transistor tiene ugg = 0.7 Va 
ic=1 mA, Bp=50, Br=0.1, y nótese que (1) Voy se 


~ calculó en el ejercicio 14.2 bajo las condiciones de una 


divergencia N=5 y se encontró que era de 1 V; y (2) 


+ Vi, es el valor de v4 al-cual Oy. EE a conducir 


Seá aproximadamente de 0.6 V.: 

a Viy es el valor de v4 con el cual Q4 se satura, 
por ejemplo, Biorzada = Br/2. Utilice la ecuación 

(4.114) para. calcular Vera. A continuación en- 
cuentre Ic, Vaz, lay Vin- 


14.6 


14.7 


14.8 


(0) Vo= Votos que : se óbtiene para u= 


Yon= Iv. 
Encuentre el valor de Voz. 

(c) Trace la curva característica de SE R de 
- voltaje. 


(d) Calcule NM, y NML. 


Considere el circuito lógico de transistor-resistor 

(RTL).que se muestra en la figura 14.4. 

(a) Encuentre la corriente tomada de la alimentación 
de cd cuando vy = Vo, = 0.1 V. Entonces encuen- 
tre la disipación de potencia en la compuerta en 
este estado (desprecie la potencia disipada debi- 
do a la excitación de base de los BJT). 

(b) Con el transistor en corte y:la compuerta excitan- 
do otras compuertas de modo que vy= Voy = 1 V, 
encuentre la corriente tomada de la alimentación 
de cd y también la disipación de potencia de 
compuerta en este estado. 

(c) Utilice los resultados de (a) y (b) para calcular el 
promedio de disipación de potencia de la compuer- 
ta de circuito lógico de transistor-resistor (RTL). 

(d) Siel tiempo de propagación de la compuerta RTL 
es 10 ns, encuentre su producto de tiempo por 
potencia. 

¿Cuál es la función lógica realizada por el circuito que . 

se muestra enla figura P14.7? 


- Considere el circuito de la figura 14.5, Si Vec = 5. V, 


Re = Re = 1 KQ, Vees = 0.1 V, y Vae = 0.7 V, ¿cuáles 
son los niveles de voltaje en O y Q cuando las entra- 
das de establecer y restablecer (set, reset) están inac- 


- Fig. P14.7 


tivas pero siguen un intervalo en.el qué $ era alto 
- , mientras que R era bajo? - 

14.9 Para la compuerta de circuito lógico de odios 
(DTL) de la figura '14:6, cuya operación se describe en 
él texto, encuentre Voy, Voz, Vi» Vin, y los márgenes de 
ruido. Suponga que la caída de voltaje de una unión 
conductora es 0.7 V constante. Vy; se puede tomar como 
el voltaje de entrada al cual Q empieza a conducir (Vag 
alcanza 0.5 V), y Viy puede ser tomado como el valor de 
entrada al cual el voltaje en los terminales del diodo 
de entrada llega a 0.5 V. Para hallar Voz, calcule Brorzada 
y utilice la ecuación (4.114) para cálcular Vega» supo- 

i niendo que 8- = 50 y R= 0.1. 
"144.10 Para la compuerta de circuito lógico de diodo-transis- 
- tor (DTL) de la figura 14.6, calcule el total de corriente 
en cada alimentación y también la disipación de po- 
tencia de compuerta para los dos casos: vy alto y Uy 
bajo, Entonces encuentre el promedio de disipación 
de potencia en la compuerta DTL. 
D14.11 Siguiendo las instrucciones generales sugeridas por la 
_: . compuerta NAND DTL de dos entradas de la figura 
. _ 14.6, dibuje un circuito (usando un transistor, diodos 
y mc ci construir la función Y = AB + CD. 


Sección 44. 3: reitos ÉUIEOS: 
de trane Stor ranaiator mo o TL) 


D14. 12. Considere la copias de circuito lógico de diodo- 
+» .* transistor de la figura 14.7 cuando la salida es baja y 
. la.compuerta está excitando N.compuertas idénticas. 
Suponga que Q; tiene B+= 50 y Br = 0.1. Utilice los 

resultados.del ejercicio 14.4 para determinar 

(a) el voltaje de salida para N=0, y 
x la máxima divergencia N permitida bajo la res- 
:tricción de que el voltaje de salida no exceda dos 
n veces el valor hallado en (a). 

14.13. Para la compuerta DTL de la figura 14.7 sea p= 100 


“y Vgge.=.Vp:= 0.7 V. Calcule la corriente de base 


alimeritada:a Q, cuando y, sea alto. Cuando y, sea 
bajo, ¿cuál es el valor de la' corriente inversa que 
circula por la base de Q, para eliminar la carga de 
saturación? Si.7, = 10 ns, calcule el tiempo dé retardo 
=, de almacenamiento t, usando la ecuación (14.3). 

D*14.14 Para. el circuito de.la figura 14.7, ¿cuál es la mínima 
8 de Q, y Qs (supuestos iguales) que asegure que Q; 
se sature con un factor de saturación de base de 5? 
Suponga Vae = Vp=0.7 V.y V cen” 0.2 V. (Recuerde 
que el factor de saturación de base es la razón entre la 
corriente de base y la minima corriente de base nece- 
+. saria pafa saturar el transistor.) ` 


14. 15. Considere la etapa de salida dew una compuerta DTL, 


formada por un transistor conp = 50 y una B forzada 
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de 10, una resistencia de carga de 2 kQ conectada a 

una alimentación de +5 V. Si la capacitancia de carga 

es 10 pF, calcule los tiempos de subida y caída de 10% 

a 90% de la onda de voltaje de salida. Suponga que 
F Votar =0.2 V. 


14.16 Considere el circuito de la figura 14.9 gon una alimen- 
tación de 5 V, R = 4 KQ, Re =2 KQ, Vee= 0.7 V, Veem 
- (Q3) = 0.2 V, BF = 20 y Pr = 0.1. ¿Qué corriente de 
entrada circula con entrada alta (21.4 V)2 ¿Y con en- 
trada baja (a 0.2 V)? ¿Cuál es el valor de Voy sin 
, carga? ¿Para qué divergencia de circuitos $ 
decrece Voy en 2 V? > 
14.17 Considere el circuito de la figura 14.9 con Vcc = 3 V, 
R=3k0Q y Re= 1 kQ, a medida que la entrada se eleva 
lentamente desde 0 V. Si Vegsa de O, es 0.1 V, y si O; 
conduce cuando su Vgg llega a 0.6 V, ¿a qué valor de 
voltaje de entrada empieza Q; a conducir? Ésta es una 

buena estimación de Vz. 

*44.18 Seestá considerando una variante de la compuerta TL 
que se ilustra en la figura 14.19, en la que todas las 
resistencias están triplicadas. Para una entrada alta, 
estime todos los voltajes de nodo y corrientes de rama 
con Br= 30, Br = 0.01, Vgg = 0.7 V y una carga de 
1 KQ conectada a la fuente de 5 V. 

44,19 Repita el: análisis del circuito sugerido en el problemą 
14.18 con entrada baja (a +0.2 V) y un resistor de 1 kQ 
conectado desde la salida a tierra. ` 


*14.20 A dos compuertas TTL del tipo descrito en el proble- 
ma 14.18, una con entrada alta y una con entrada baja, 
se les unen accidentalmente sus salidas. ¿Qué voltaje 
de salida resulta? ¿Qué corriente circula en el corto- 

: 2: 

*44.21 Un transistor para el cual 8? = 50 y r= 5 se utiliza 
para Q; en la figura 14.20. Para una corriente de base 
_de 2.5 mA, ¿cuál es V cg para i¿=0, 1, 10 y 100 mA? 
„Estime Reem 8.0.5, 5 y 50 mA. : 

14.22 Considere el circuito de salida de la compuerta de la 
figura 14.22, ¿Cuál es el voltaje de salida cuando se 
extrae una corriente de 2 mA? ¿Cuál es la resistencia 
de salida (a pequeña señal) a este nivel de corriente? 
Utilice $=,50:. - ..- 

14.23 Considere el circuito de salida' de la compuerta de la 
figura 14.22. Para J ='00. y. VcEsi-=-0.2 V, ¿a qué 
- corriente de salida se satura: Q4?.Para- p= 20, ¿a 
qué corriente ocurre la:sáturación? > 


14.24 Si la salida del circuito de fà figura 14.22 se pone en 
cortocircuito a tierra, ¿qué corriente circula? Suponga 
una Balta, Veem = 0.2 V y Var = Vp=0.7 V. ¿Cuál es 

- el valor mínimo de para el cual se cumple el análisis 
del lector? 
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Sección 14.4: Curvas características de un TTL 
estándar. 


D14.25 


***4 4.26 


14.27 


14.28 


Para la compuerta TTL que se ilustra con su curva 
característica en la figura 14.23, considere el efecto de 
cambiar el valor de R, a 0.5 KQ y a 2 KQ. Dibuje y 
aplique leyendas a la curva característica original y a 


. las dos modificadas. ¿Cuál le gusta más? ¿Por qué? El 


problema es que a medida que R, aumenta, el tiempo 

de retardo de almacenamiento de la compuerta tam- 

bién aumenta. 

Considere el circuito de la figura 14.23 con un resistor 

de 200 Q conectado entre la salida y la entrada para 

polarizar el circuito inversor en esta región lineal. 

(a) ` Realice un análisis de. cd en el circuito para 
determinar todas las corrientes y voltajes. Supon- 
ga que Q, se satura con Vez: de aproximada- 
mente 0.1 V y que todos los otros transistores 
están en el modo activo con 8=50 y Vag=0.7 V. 
(Nótese que Q4. permanecerá en el modo activo 
aun cuando su voltaje de colector sea ligeramen- 
te menor que su voltaje de base.) ; 

(b) Usando el modelo T simple para cada transistor 
activo, encuentre un valor aproximado para la 
ganancia de voltaje a pequeña señal del inversor. 


Con los datos de las respuestas. al ejercicio 14.11, 


encuentre los márgenes de ruido de la compuerta T?L 
a -55°C y +125%. MA 

Un análisis del circuito dé la compuerta TTL de la 
figura 14.23, cuando vo es bajo, muestra que la co- 
miente de base de Q; a -55*C, +25% y +125%C es 
2.2 mA, 2.6 mA y 3 mA, respectivamente. Si, a estas 
tres temperaturas, fp de Q; es 13, 20 y 25, respectiva- 


_ mente, encuentre la máxima corriente que la salida de 


D14.29 


14.30 


D14.31 


compuerta puede disipar a cada una de estas tres 


temperaturas, mientras Q; permanece en saturación. 


Un diseñador, considerando la posibilidad de elevar 
el umbral de entrada de la compuerta TTL que se 
ilustra en la figura -14.23, agrega dos diodos, uno en 
serie con el emisor de Q, y uno en serie con D. ¿Por 
qué es necesario el segundo diodo? Trace la curva 
característica de transferencia y encuentre Voy, Voz, 
Vin» Vin y los márgenes de ruido.. 

Para una: compuerta TTL NAND.de ocho entradas 


. semejante a la de la figura 14.24,. 8 de Q, es 0.04. 


Para todas las -entradas"altas, ¿cuál es la corriente 
adicional alimentada a Q, como resultado de que Q, 
opere en el modo invertido? 

Siguiendo las instrucciohes indicadas por la figura 
14.26, trace el circuito de una cope NOR de tres 
entradas. 


14.32 


D14.33 


14.34 


(a). va 


Analice el circuito de la figura 14.26 para determinar 
todas las corrientes y voltajes para los siguientes tres 
casos: 

= UB = uc" Up >= +5 V., 

(b) v4 =vuc= up: +5 V y vg= +0.2 V. 

(c) va = uce" +5 Vy Ug= Up =+0.2 V. 

Utilice Vag = 0.7 V y Veem = 0.2 V. 

Trace un circuito que realice la función lógica Y = 
AB + CD usando dos compuertas NAND de dos en- 
tradas del tipo de colector abierto y un resistor. 
Considere la compuerta triple que se ilustra en la . 
figura E14.16 a medida que el voltaje del terminal de 
entrada triple se eleva desde el valor “bajo”. ¿Cuál es 


- el voltaje apenas necesario para que Q; no conduzca 


y por lo tanto libere al resistor de 1.6 kQ pare. excitar 
Q; o Q; a través de Q,? 


Sección 14.5: Familias TTL con rendimiento 
mejorado 


14.35 


14.36 


*14.37 


(d) 


Considere un transistor Schottky cuyo emiisor está a 
tierra, su base está conectada a una señal de entrada 
de +5 V através de un resistor de 10 kQ; y su colector 
está conectado a una fuente de +5 V a través de un 
resistor de 1 kQ. Suponga que Vgg= 0.8 V, la caida de 
voltaje del diodo Schottky es 0.5 V y = 50. Encuen- 
tre las corrientes de base y colector del BJT intrínseco 
y la corriente que.circula pot el diodo Schottky. . 
Para la compuerta Schottky TTL NAND de la figura 
14.28, encuentre la corriente que circule-en un corto- 
circuito de salida a tierra cuando D 

(a) las entradas son bajas, ambas, y -. 

(b) las entradas son altas, ambas. 

Suponga que Vge = 0.8 V y-Vp = 0.5.V. 

El BJT del circuito quese ilustrá en la figura P14.37 
empieza a conducir a Ug¿ = 0.7 V y conduce comple- 
tamente a vag = 0.8 V. Lo mismo ocurre a-D,.' Los 


-diodos Schottky tienen una caída de voltaje de 0.5 V. 


(a) 
(b) 
(c) : 


¿Cuál es la función lógica e 
Encuentre Vo, y Vo». * 4 
Encuentre Vz y Via: 

Encuentre los márgenes de ruido. . 

-Encuentre la corriente tomada de la fuente cuan- 
do Á sea alto, B sea alto y C sea bajo.. - * 


(e) 


Sección 14.6: Circuitos lógicos acoplados 
por emisor. En 


D14.38 


Para el circuito ECL de la figura P14. 38, lost transis- 
tores exhiben Vgg de 0.75 V a una corriente e emisor 
Iy tienen B muy alta. . . 
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HSV a. o #25 V. (a) Encuentre Voy y Voz. 

D E ' ja (b) Para que la entrada en B sea suficientemente 
negativa para que Qp se encuentre en corte, ¿qué 
- voltaje en A hace que una corriente de 1/2 entre 

QR 

(c) Repita (b) para una corriente en Or de 0.991. 

(d) Repita (c) para una corriente en Qg de 0.017. 

(e) ` Utilice los resultados de (c) y (d) para especificar 
Va y Vu. 

(£) Encuentre NMy y NM; 

(g) Encuentre el valor de IR que haga que los már- 
"genes de ruido sean iguales al ancho de la región 
de transición, V;y — Viz. 

(h) Con el valor de IR obtenido en (g), dé valores 
numéricos para Voy, Voz, Vi» Vi. y Vr para esta 
compuerta ECL. 

*14.39 Tres inversores lógicos se conectan en un anillo. Las 
especificaciones para esta familia de compuertas in- 
dican un tiempo de propagación típico de 3 ns para 
transiciones de salida alta a baja y 7 ns para transicio- + 

; nes baja a alta. Suponga que por. alguna razón la 

Fig P14:37 i ; entrada a una de las compuertas experimenta una 

SR i i a Y transición baja a alta. Por medio del trazo de las ondas 
a las salidas de las tres compuertas y el rastreo de sus 
posiciones relativas, demuestre que èl circuito funcio- 
na como oscilador. ¿Cuál es la frecuencia de oscila- 
ción de este oscilador en anillo? En cada ciclo, ¿qué 

' tan largo es el nivel alto de la salida? ¿Y el bajo? 


E a Yo.. 


na 
O 
a 


i ; O, 
Qr 


Fig. P44.38- o 


1252 


1236 CIRCUITOS DIGITALES BIPOLARES Y DE TECNOLOGÍA AVANZADA 


Fig. P14.48 . 


*14.40 


*14.41 


*14.42 


Siguiendo la idea de un oscilador en anillo introducida 
en el problema 14.39, considere un diseño que utiliza 


un anillo de cinco inversores ECL 100K. Suponga que .. 
los inversores tienen bordes lineales de subida y baja- ** 
da (y por lo tanto las ondas son de formas trapezoida-... 
les). Sean iguales a 1 ns los tiempos de subida y caída”- 
de 0 a 100%; del mismo modo, sea igual a 1 ns el | 


tiempo de propagación (para “ambas” transiciónes). 


Elabore un dibujo de las cinco señales de salida, : 
teniendo cuidado de incluir lainformación pertinente ` 


de fase. ¿Cuál es la frecuencia de oscilación? 


Con la lógica y flexibilidad de circuito de un ECL 


indicadas por las figuras 14.33 y 14.43, dibuje un 
circuito lógico ECL que realice la función exclusiva : 
OR Y= AB + AB. 


Para el circuito de la figura 14.35, cuya curva carác- . 
terística de transferencia se muestra en la figura 14.36, 
calcule la ganancia incremental de voltaje de la entra- 


da a la salida OR en los puntos x, m e y de,la curva 
característica de transferencia. Suponga = 100. Uti- 
lice los resultados del ejercicio 14.26 y sea= 4.77V la 
salida en x y -0.88.V en y. Sugerencia: Recuerde que 
x e y están definidas por una división de corriente de 
1%, 99%. 


14.43 


14.44 


14.45 


14,46 


Para el circuito de la figura 14.35, cuya curva carac- 
terística de transferencia se ilustra en lá figura 14.36, 

encuentre Vy y Vip si xey están definidas como los 
puntos en los que Eg 

(a) .-90% de la corriente Jg se conmuta: 

(b) 99:9% de la corriente Ig se conmuta. 

Para el circuito simétricamente cargado de la figura 
14.35 y para los niveles típicos de señal de sali- 


.da(Voy=-0.88 V y Vo. =-1.77 V), calcule la poten- 


cia perdida en ambos resistores de carga Ry y ambos 
seguidores de salida. ¿Cuál es entonces la disipación 


total de potencia de una sola compuerta ECL inclu- 


yendo sus terminaciones simétricas de salida? 
Considerando el circuito dé la figura 14.37; ¿cuál es 
el valor de 8 de Q, para el cual el alto margen de ruido 
(NM) se reduce en un 50%? 

Considere una compuerta ECL cuya salida i inversora 


` está terminada en una resistencia de 50 Q conecta- 


da a una fuente de 2 V. Supongamos que la capaci- 
tancia de carga total está denotada por C, A medida 
que se eleva la entrada de la compuerta, el seguidor ` 
de emisor de salida entra en corte y la capacitancia 
C de carga se descarga a través de la carga de 50 (2 
(hasta que el seguidor de emisor conduce otra vez). 
Encuentre el valor de C que resultará en un tiempo de 
descarga de 1 ns. Suponga que los dos niveles de sa- 


` lida son -0.88 V y -1.77 V. 


14.47 


*14.48 


Para señales cuyos tiempos de subida y caída son 

3.5 ns, ¿qué longitud de alambre no terminado de in- 

terconexión de compuerta a compuerta se puede usar, 

si se requiere una razón entre tiempo de subida y 

tiempo de retorno de 5 a 1? Suponga que el entorno 

del alambre es tal que la señal se propaga a dos tercios 

de la velocidad de la luz (que es de 30 cm/ns). 

Para el circuito de la figura P14.48, sean 0 y #5 V los 

niveles de las entradas A, B, C y D. Para todos Tos ni- 

veles bajos de entradas a 0 V, ¿cuál es el voltaje en E? 

Si A y C se elevan a +5 V, ¿cuál es el voltaje en 
E? Suponga |Vagi= 0.7 V y p= 50. Exprese E como 

una función lógica de A, B, C y D. Ñ 


Sección 14.7: Circuitos digitales con BiCMOS 


14.49 


Considere el circuito BiCMOS de la figura 14.44(a), 


=="para las condiciones que Vpp = 5 V, [Y = 1 V, Vagg= 


14.50 


0.7 V, 6 = 100, k, = A 100 A/V? y (RIL), = 
2 um/l um. Para v; = vo = Vpp/?, encuentré WIL} E 
de modo que Igo = In. ¿Cuál es esta cotriénte ` 
transitoria de pilar totémico? 

Considere el circuito conceptual BiCMOS de la figura 
14.44(a) para las condiciones expresadas en:el problema' 


D14.51 


14.52 


14.49. ¿Cuál es el voltaje de umbral del inversor si Qy y 
Qp tienen W/L = 2 pm/1 um? ¿Qué corriente de pilar 
totémico circula a uy igual al voltaje de umbral? 


Considere la selección de valores para R, yR, del 


circuito de la figura 14.44(c). Una consideración im- 
portante al hacer.esta selección es que la pérdida de 
corriente de excitación de base debe ser limitada. Esta 
pérdida se hace particularmente aguda cuando la co- 
rriente que circula por Qy y Qp sé hace pequeña. Esto, 
a'su vez, ocurre cerca del final de la oscilación de señal 
de salida cuando el dispositivo MOS correspondiente 


opera profundamente' én la región del 'triodo. (por' 


ejemplo a {ups = = (V4/3). Determine valores para R, y 
R, de modo que la pérdida en corriente de base se 
limite a 50%. ¿Cuál es la razón R¡/R>? Repita para una 
pérdida de 20% en excitación de base. 

Para el circuito de la figura 14.44(a) con parámetros 
como En el problema 14.49 y con (W/L), = (PID», 


: estime los tiempos de propagación tru tri Y te 
-= obtenidos para una capacitancia de carga de 2 pF. 


14.53. 


-D14.54 : 


Suponga que las capacitancias internas de nodo no 
contribuyen mucho a este resultado. Utilice valores 


„promedio para las corrientes de carga y descarga de 


14 .44(e) suponiendo que R, = R= =5kQ, 


Considere la respuesta dinámica de la a 
NAND dela figura 14. 45 con una grán carga capaci- y 
-tiva externa. Si la respuesta en el peor de los casos * 


debe seridéntica: ala del inversor de la figura 1 14.44(0), 


“.-"¿cónio deben estar relacionadas las razones: eS ze 
‘Oya, Onis; On, Ora: QPB Y QP? = ~- 


D1: 55 sTrace.el circuito de una compuerta NOR de dos entra- . - 


- das BiCMOS. Si:cuando :la compuerta está..cargada 


- .con-una elevada capacitancia debe:tener tiempos; en 
. el peor de los éasos, iguales -a.los valores correspon- 


Ra WL decada mails otécmings de (HLN y (HD), j 


dientes del inversor de la. figura 14.44(0), encuentre 
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Sección 14.8: Sircultos digitales de arseniuro 
de galio ' 


14. 56 


Para la compuerta de circuito lógico FET acoplada por 
emisor (DCFL) del ejemplo 14.3, verifique que Viy = 


- 0.63 V y encuentre el valor correspondiente de vo. Para 


**44.57 


D*14.58 


o 


14.59 


*44.60 


mayor sencillez, utilice el hecho de que vo < 1. 
Para la compuerta DCFL del ejemplo 14.3 con Y,g 
cambiado a 0.1 V, encuentre Voy, Vo, Virs Vin, NM 
y NM,. Compare los resultados con los hallados en el 
ejemplo 14.3 y comente sobre el efecto del valor de 
Vz en los márgenes de ruido. 
Considere una compuerta DCFL fabricada en una ` 
tecnología de GaAs para la cual Z=1 um, V,p=-1 V, 
A=0.1 V’, y sea Vpp = 1.5 V. Suponga que el voltaje 
de conducción del diodo Schottky-es 0.7 V. 
(a) Deduzca expresiones para Voz, Von, Vns Vim 
` NM y NM, en términos de Vig y m = Wy W. 
Para V = 0.2 V encuentre el valor de m que 
resulte en NMy = 0.2 V. o el valor resul- 
tante de NM,? : ES 
(c) Repita (b) para Væ = 0.1.V. . 
Para la compuerta de circuito lógico FET (FL) de la 
figura 14.51, sean las longitudes de los canales 1 im, 
Ws=W,=20 m, Wop=10 um, [Xpor 1 ¡un ancho) = 
10*A/V?, Vp=-0.9 V y A=0. Calcule la disipación 
estática de alimentación de compuerta. . 
Para la compuerta de circuito lógico FET (EL) de ta 
figura 14.51, cuya curva característica de transferen- 
cia se muestra ën la figura 14.52, sean Ws = W, = 
a sen Wpp= 10 um; Apor 1 um ancho)= 10 A/V?, 
= 4.9 V. y A = 0.05. V". Encuentre un: valor 
e para la pendiente del segmento'AB de la 


. curva característica de transferencia y utilice este va- 


lor para estimar el ancho de la región de transición. 


>. (Sugerencia: La resistencia total en el dren de Qs es 


aproximadamente el equivalente: paralelo de ra ros Y 


. FoPD-) 
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Tecnología de fabricación 
de circuitos integrados en 
escala muy grande (VLSI) 


INTRODUCCIÓN 


El propósito de este apéndice es familiarizar al lector con la tecnología de fabricación de circuitos integrados 
en escala muy grande; se dan breves explicaciones de los pasos estándar de procesamiento VLSI, pero también 


.se presentan las características de dispositivos que se pueden adquirir en tecnologías de fabricación CMOS y 


BiCMOS, lo cual se hace para ayudar al lector a entender estos aspectos del diseño de.circuitos integrados 
(IC) que son distintos del diseño de-un circuito discreto. Para aprovechar bien la economía de circuitos inte- 


* grados: los diseñadores habían tenido que vencer graves limitaciones de algunos dispositivos (pór ejemplo, 


deficientes tolerancias de dispositivos) y al mismo tiempo explotar las ventajas de éstos (por ejemplo, la buena 


. igualación o acoplamiento de componentes). Por estas razones, entender las características de estos dispositi- 


vos es esericial para el diseño de IC o ' ASIC (circuitos integrados de aplicación específica), y también ayuda 


-, Cuando en él diseño de un sistema se apliquen IC que se pueden adquirir comercialmente. 


` Eneste apéndices se considera sólo latecnología de dispositivos dé silicio(Si). Aun cuando también se emplean 


. dispositivos de germanio (Ge) y arseniuro de galio (GaAs) para la fabricación de chips de VLSI, el silicio es 
_ todavía el material que goza:de más preferencia y así seguirá durante algún tiempo. El silicio es un. elemento 


abundante y sé presenta en forma natural en forma de arena; se puede refinar mediante técnicas. sencillas de 


+, purificación y crecimiento de cristal y también presenta propiedades fisicas apropiadas para-la fabricación 
-  .de:dispositivos activos con buenas características eléctricas. Además, fácilmente se puede oxidar él silicio para 
-++ :. formar un excelente aislador, que es el SiO, (vidrio). Este óxido nativo es útil para la fabricación de condensadores 


y MOSFET: También sirve como barrera de difusión que filtráimpurezas indeseables para que éstas no se difundan 
` en un material de silicio de alta pureza. Esta propiedad de filtrado permite la selectiva alteración de las propiedades 


eléctricas del silicio, por lo cual se pueden construir elementos activos y pasivos en la misma piéza de material . 
(sustrato). Los componentes se pueden interconectar entonces para formar un circuito integrado monolítico. 


- PASOS DE FABRICACIÓN DE UN IC 


Los pasos básicos de fabricación de un IC se describen en las siguientes secciones. Algunos de estos pasos se 
pueden llevar a cabo varias veces, en diferentes combinaciones y condiciones de operación durante un ciclo 
completo de fabricación. 


Preparación de una oblea 


El material inicial para los circuitos integrados modernos es el: silicio de muy alta pureza que crece en un solo 
cristal. Toma la forma de un cilindro sólido de acero gris de 10 a 30 cm de diámetro y alrededor de 1 m de largo. 
Este cristal se corta entonces (como una pieza de pan) para obtener obleas o rodajas de 10 a 30 cm de diámetro 
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- PASOS DE FABRICACIÓN DE UN IC A-2 


.. y 400 a 600 um de grueso (un micrómetro o.micra es la millonésima parte de un metro); véase la figura A.]. 


La superficie de la oblea se pule entonces aun acabado de espejo por medio de técnicas químicas y mecánicas 
de pulido (CMP). Por regla general, los fabricantes de semiconductores compran obleas de silicio ya hechas en 
fundiciones y rarás veces inician su proceso en forma de lingote. 

Las propiedades eléctricas y mecánicas básicas de la oblea orodaja dependen de la orientación del crecimiento 


: „del cristal y de la concentración y tipo de impurezas presentes; estas variables son estrictamente controladas 


durante el érecimiento de un cristal. Se pueden agregar impurezas de modo intencional al silicio puro, en un 


` proceso conocido'como adulteración, lo que permite la alteración controlada de las propiedades eléctricas del 


silicio, en particular, la resistividad. También es posible controlar el tipo de portadores usado para producir la 


= > conducción eléctrica, que puede ser huecos (en silicio tipo p) o'electrones (en silicio tipo n). Si se agrega un gran 
' número de átomos de impurezas, entonces se dice que el silicio está fuertemente adulterado. Cuando se , 


designen concentraciones relativas de adulteración en diagramas de dispositivos semiconductores, es común 
emplear símbolos + y —. Una oblea de silicio tipo n fuertemente adulterada (baja resistividad) se llamaría material 
nt, mientras que una región ligeramente adulterada recibe el nombre de n—. La capacidad de controlar la 


a adulteración de silicio permite la fonneign de diodos, transistores y resistores en circuitos integrados. 


= xidación 


El proceso químico de la reacción de silicio con oxígeno para formar dióxido. de silicio, SiO,, se conoce como 
oxidación. Para acelerar la reacción es necesario calentar las rodajas a una temperatura entre 1000%C y 1200%C 
en hornos especiales ultralimpios de alta temperatura. Para evitar la introducción de incluso pequeñas canti- 


-dades de contaminantes (que podrían alterar de manera considerable las propiedades eléctricas del silicio), es 


necesario mantener un' ambiente limpio para el procesamiento. Esto se"cumple para todas las etapas de 


. procesamiento que intervienen en la fabricación de un circuito integrado. Se hace circular aire especialmente 


filtrado en el lugar del procesamiento, y todo el personal debe usar ropa especial que no desprenda pelusas. 
“El oxígeno que se utiliza en'la reacción puede ser introducido ya sea como gas de alta pureza (conocido 


` como “óxido seco”) o como vapor de agua (formando un “óxido húmedo”). En general, la oxidación húmeda 
“tiene un crecimiento más rápido, pero la oxidación en seco produce mejores características eléctricas. 

. La capa de óxido” de crecimiento térmico tiene excelentes propiedades de aislamiento eléctrico; tiene una 
| constante dieléctrica de alrededor de 3.9 y se puede usar para formar excelentes condensadores. También sirve 
domo eficaz filtro contra muchas impúrezas, permitiendo la introducción de adulterantes en el silicio sólo en 


regiones que no estén cubiertas con óxido. Esta propiedad de filtrado es lo que permite la fabricación cómoda 
de circuitos infegrados. El dióxido de silicio también se puede usar para proteger la superficie de.silicio contra 
contaminantes después de fabricado un chip de circuito integrado a escala muy grande.. ... .. 

"El dióxido de silicio es una película delgada, transparente, y la superficie de silicio es altamentereflectora. 


l Si se hace incidir luz blanca.sobre la oblea o rodaja oxidada ocurren efectos de interferencia destructiva en el 


Obleas de silicio 


Fig. A.1 Lingote de silicio y rodajas de oblea. 


óxido, haciendo que ciertos colores sean absorbidos con gran intensidad. Las longitudes « de onda absorbidas 
dependen del grueso de la capa de óxido, produciendo diferentes colores en las diferentes: regiones, de la rodaja 
procesada. Los colores pueden ser bastante intensos e inmediatamente obvios cuando. una odaja terminada 


“Lingote de silicio ` 
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se observa a simple vista. Debe recordarse, sin embargo, que el color se debe a un efecto óptico. La.capa de 
óxido € es. Fronsparcnte y el silicio bajo ella es de color gris acerado. E 


Ñ Difusión l 


-El proceso por el cual los amos se mueven por la red de cristal recibe el nombre de. difusión. Esto es muy 
. semejante a una gota de tinta que se difunde en un vaso de agua, excepto que este fenómeno ocurre muy len- 
. tamente.en sólidos. En el proceso de fabricación, la difusión introduce átomos de i impureza (adulterantes) en 

silicio.para cambiar su resistividad; la rapidez con la cual los adulterantes se difunden en el silicio depende 
en gran medida de la temperatura. Lå difusión de i impurezas se realiza por lo general a altas temperaturas 
(1000°C a 1200*C) para obtener el perfil deseado de adulteración. Cuando la rodaja se enfría a la temperatura 
ambiente, las impurezas están esencialmente “congeladas” en su posición. El proceso de difusión se realiza en 
- hornos semejantes a los que se emplean para oxidación. La profundidad a la que las impurezas se difunden de- 
pende del tiempo y la temperatura que se permitan. 

Las impurezas más comunes que se utilizan son contaminantes de boro, fósforo y arsénico. El boro es un 
contaminante tipo p, mientras que el fósforo y el arsénico son del tipo n. Estos contaminantes se pueden filtrar 
de manera eficiente por medio de delgadas capas de dióxido de silicio. Al difundir boro en un sustrato tipo n, 
se forma una unión pn (diodo). Si la concentración de adniltéranites es fuerte, la capa difundida también se 
puede usar como conductora; SIL ; 


Implantación dei iones : 


La implantación de iones és otro método que: se utiliza para introducir i impurezas en silicio. Un implantador 
de iones produce ¡ones de la i impureza deseada, los acelera por medio de un. campo eléctrico y permite que 
golpeen la superficie de silicio, Lós.iones se incrustan en el silicio. La profundidad de penetración está en ` 
relación con la energía del haz de iones, que puede ser controlada por el voltaje del campo acelerador. La 

. cantidad de iones ¡implantados se puede controlar si se hace variar la corriente del haz (flujo de iones). Como 
tanto el voltaje como la corriente se pueden medir y controlar con precisión, la implantación de ¡ones resulta 
en perfiles de i impurezas mucho más-precisos y reproducibles que los que se pueden obtener por difusión. 

. Además, la implantación de iones se puede realizar a temperatura ambiente. Normalmente, la implantación 
dei iones se utiliza cuando el preciso control del contaminante es esencial para la operación de un dispositivo. 


Dex Depósito. de vapores químicos | o 


El depósito de vapores químicos (CVD) es un proceso porel cl nds se Macai reaccionar gases O 

vaporés, lo que lleva:a la formación.de un sólido en un sustrato. El CVD se puede usar para depositar dióxido de 

silicio en ún sustrato de silicio. Por ejemplo, si se mezclan gas de silano y oxígeno sobre un sustrato de silicio, el 

l dióxido de silicio: se deposita: como un sólido en el silicio. La capa de óxido formada no es tan buená'como un 

j óxido crecido térmicamente, pero es lo bastante buena para actuar como aislador eléctrico. La ventaja de una capa 
de CVD és que el óxido se:deposita con'más rapidez y a menor temperatura (debajo de 500°C). 

Si se utiliza sólo gas de silano, entonces se deposita una capa de silicio sobre la rodaja. Si la temperatura de 
reacción es lo suficientemente alta (arriba de 1000%C), entonces la capa se deposita como capa cristalina 
(suponiendo. que el sustrato sea silicio cristalino). Esto se debe.a que los átomos tienen suficiente ener- 
gía para alinearse en la dirección correcta del cristal. Se dice que esta capa es epitaxial, y el proceso de depósito 
se conoce como epitaxia (crecimiento controlado de una capa de semiconductor sobre un sustrato) en lugar 


de CVD. A temperaturas más bajas, o si la superficie del sustrato no es silicio-monocristalino, los átomos no .. 


están todos alineados a lo largo de la misma dirección del cristal. Esta capa recibe el nombre de silicio ` 
policristalino, porque está formada de muchos pequeños cristales de silicio'alineados en varias direcciones. 
Estas capas están por lo general fuertemente adulteradas pa formar una arenon de an conductividad r se 
puede usar para dispositivos de interconexión. 
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-Metalización 


“+ El propósito de la metalización es interconectar los diversos componentes del circuito integrado (transistores, 

- condensadores, etc.) para formar el circuito deseado. En la metalización interviene el depósito de un metal 

(alúminio) sobre toda la superficie del silicio. La forma requerida de interconexión se grabá'entonces de manera 

“> selectiva. El aluminio se deposita por calentamiento en vacio hasta que se vaporiza. Los vapores se ponen en 
: contacto con la superficie de silicio y se condensan para formar una capa sólida de aluminio. 


Fotolitografía 


La geometría de superficie de los diversos componentes de un circuito integrado se define fotográficamente: la 
superficie de silicio se cubre con una capa fotosensible que recibe el nombre de photoresist (sustancia fotoendu- ` 
recible). Cuando se expone a la luz a través de un patrón matriz sobre una placa fotográfica, la sustancia protectora 
fotosensible se suaviza (para sustancia fotoendurecible positiva). La capa expuesta se puede eliminar entonces 
usando un revelador químico, lo que hace que la mascarilla de protección aparezca en la rodaja. Mediante 
esta técnica, en forma precisa se pueden reproducir geometrías muy finas de superficie. La capa resultante no es 
atacada por los ácidos para grabar que se utilizan para dióxido de silicio o aluminio y forma una mascarilla muy 
eficiente. Esto permite que se graben “ventanas” en la capa de óxido en preparación a procesos de difusión 
subsiguientes. Este proceso se emplea para definir regiones de transistores y para aislar un transistor de otro. 

En procesos de alta resolución se emplea luz ultravioleta profunda para exponer el photoresist (sustancia 
fotoendurecible), pero, como alternativa, se puede utilizar un haz electrónico para exploración de retícula o 
“escribir” la sustancia fotoendurecible directámente sin usar una placa fotográfica. . 


_ Empaquetamiento ER j e UN ES 7 


l Una rodaja u oblea de silicio terminado puede contener, más de varios cientos sde circuitos termiñados o chips. 
Cada chip puede contener entre 10 y 10° transistores y es de forma rectangular, típicamente, entre 1.y 10 mm 
por lado. Los circuitos se prueban primero eléctricamente (cuando todavía están en forma de rodaja) por medio 
de una estación automática de prueba. Los circuitos defectuosos se marcan para su identificación posterior. 
Los circuitos se separan entonces unos de otros (por corte en forma de pequeños cuadros), y los circuitos 
.. buenos (dados) se montan en paquetes (placas). Tradicionalmente se han empleado alambres muy finos de oro 
„para conectar las puntas del. paquete al patrón de metalización sobre el dado. Por último, el paquete se sella al 

` vacío o en una atmósfera i inerte. En la figura A.2 se ilustra un popular páquete de EC. : 


PROCESOS DE INTEGRACIÓN EN ESCALA MUY GRANDE - 


; La tecnología de fabricación de circuitos integrados estuvo dominada originalmente por la tecnología bipolar. 
Hacia fines de la década de 1970, la tecnología MOS (semiconductor de óxido metálico) fue la más  promisoria 

_ para la construcción de circuitos integrados a escala muy grande (VLSI) con más alta densidad de empaque- 

_ tamiento y menor consumo de potencia. Desde los primeros años de la década de 1980, la tecnología CMOS 

. (MOS complementario) ha dominado casi por completo la escena de la VLSI, dejando la tecnología bipolar 

a funciones especializadas como son por ejemplo los circuitos analógicos de alta velocidad y los de RF. Las 
tecnologías CMOS continúan evolucionando y, desde los últimos años de la década de 1980, la incorporación 

ES de posts bipolares ha llevado a la Pa de procesos de fabricación BiCMOS (CMOS bipolar) de 


i ñ í Fig. A.2 Paquete de IC tipico de plástico, dual enlínea, de 8 puntas: `- 


PR l . 
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alto rendimiento que ha dado lo mejor de ambas tecnologías. Sin embargo, los procesos BiCMOS son con 
frecuencia muy complicados y de alto costo porque se requieren entre 15 y 20 niveles de mascarillas. para su 
construcción, en tanto que, por. comparación, los procesos estándar de un CMOS sólo necesitan de 10 a 12 
niveles de mascarillas. Además, la brecha de rendimiento se está haciendo más pequeña cada año a medida 
que el rendimiento de los CMOS continúa “mejorando. con. una resolución más fina de litografía. Por estas 
razones, la tecnología CMOS sigue siendo el “caballo de batalla” de la mayor parte de los diseños de VLSI. 

_ En esta sección examinaremos un flujo típico de proceso CMOS, el rendimiento de los componentes de 
que se dispone y la inclusión de dispositivos bipolares para formar un proceso BiCMOS. 


Proceso CMOS de pozo n 


Dependiendo de la selección del material inicial (sustrato), los procesos CMOS se pueden identificar como 
procesos de pozo n, pozo p o pozo gemelo. Este último es el más complicado, pero el más flexible en la 
optimización de los dispositivos de canal n y canal p. 

Se selecciona un proceso CMOS de pozo n para análisis, ya que se puede extender más ficilmeñto aun 

` proceso BiCMOS. En la figura A.3 se ilustra el flujo de proceso típico. Se necesita un mínimo de siete capas 

de mascarilla, pero, én la práctica, la mayor parte de los procesos CMOS también requieren capas adicionales 
como son las guardas, n y guardas p para mejor inmunidad contra cierre, una segunda capa de polisilicio para 
condensadores, y posiblemente multicapas metálicas para interconexiones de alta densidad. La inclusión de 
` estas capas aumentaría el número total de capas de mascarillas a más de diez; para mayor sencillez, estas capas 
no se estudian en esté apéndice. ` 

El proceso de pozo n se inicia con la difusión del pozo n [figura A.3(a)]. El pozo n se requiere siempre 
que hayan de aplicarse MOSFET de tipo p. Se graba una gruesa capa de dióxido de silicio para exponer las 
regiones para la difusión del pozo n.Las regiones no expuestas estarán protegidas contra lai impureza de fósforo. 
Por lo general se emplea fósforo para difusiones profundas, dado que tiene un alto coeficiente de difusión y 
' se puede difundir más rápidamente en el sustrato de lo que puede difundirse el arsénico. TN 

' El segundo paso es definir la región activa (región donde se van a poner transistores) mediante una técnica 
llamada oxidación local (LOCOS). Se deposita y forma una capa de nitruro de silicio (SizN,) con relación a 
las regiones previas de pozo n [figura A. 3(b)]: Las regiones cubiertas por el nitruro no se oxidarán. Después 
* de un prolongado paso de oxidación húmeda, aparece un grueso óxido de: -campo en regiones entre transisto- 
res [figura A.3(c)]. Este grueso óxido de campo es necesário para aislar los transistores. También permite que 
las capas de interconexión se tracen en la parte superior sin que de manera- inadvertida se forme un canal 
de conducción en la superficie de silicio. =; 

. El siguiente paso es la formación de la compuerta de polisilicio [figura A.3(d)]. Éste es uno de los pasos 
~ más:críticos en el proceso CMOS. La delgada capa de óxido de la región activa se elimina primero. usando 
eS grabado húmedo, seguido por el crecimiento de un delgado: óxido de compuerta de alta calidad. De manera 

`- "rutinaria, eri los procesos actuales de 0.25 y 0.5 um se hace uso de grosores de óxido de sólo 200 Å (1 angstrom = 
: 40 cm). Una capa de polisilicio, generalmente arsénico contaminado (tipo 7), se deposita y forma según el 
3 * modelo. Lä fotolitografía es más exigente en este paso puesto que še requiere la resolución más fina para 
~ ` producir la longitud más corta posible de canal MOS: Ésta está representada por el tamaño de la tanja más 

- ángosta de polisilicio. -que se pueda definir. 

” ^ -La compuerta de polisiticio-es una estructura que se eiia por sí ‘sola y se prefiere sobre el tipo ánterior 
de estructura de compuerta metálica. Se puede emplear un fuerte implante de arsénico: ¿para formar las 
regiones de la fuente 7+ y del dren de los MOSFET n. La compuerta de polisilicio también: actúa como barrera 
para este implante para proteger la región del canal. Se puede usar una capa de photoresist (Sustancia ~ 
fotoendurecible) para bloquear las régiones donde se vayan a formar los MOSFET p [figura A. 3(e)]. El grueso 
óxido de campo detiene el implante e impide se formen regiones + fuera de las regiones activas. — ' 

Se puede emplear un paso inverso de fotolitografía para proteger los MOSFET n durante el implante de 
boro p+ de fuente y dren para los MOSFET p [figura A:3(f)]. Nótése queen ambos casos la separación entre 
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q . Implante de arsénico 
Difusión de fósforo 


(e) Difusión n+ (mascarilla 4) 


Implante de boro 


TERT 


Photoresist 


(f) Difusión p+ (mascarilla 5) 


Óxido de depósito de vapores químicos 


nO Compuerta de polisilicio ecu d 7 (hh) Metalización (mascarilla 7)- 


A A. 3. Flujo de proceso CMOS tipico -de pozo n.. E DA 
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n-MOSFET p-MOSFET 


gi A.4 Regan de sección transversal de un MOSFET n y p. 


las difusiones de la fuente y den, Jongi de canal, está definida sólo | pori la mascarilla de Sompuerta de 
polisilicio; «y de aquí-la propiedad de alineamiento por sí sola. > ~ 

Antes que se abran los huecos de contacto, se deposita una gruesa capa de debisi de vapor químico 
(CVD) en toda la rodaja. Se emplea una fotomascarilla para definir la abertura de ventana de contacto [figura 
A.3(g)]- seguida por un grabado de óxido húmedo o en seco. A continuación se vaporiza o metaliza por 
bombardeo iónico una delgada capa de aluminio sobre la oblea. Se emplea un paso final de enmascaramiento 
y grabado para formar la interconexión [figura A.3(h)]. 

Enel flujo de proceso ño se múestra el paso final de pasivación (tratamiento de la superficie con soluciones 
ácidas para quitar partículas) antes del empaquetamiento y conexión de alambres. Por lo general se deposita 
una gruesa capa de CVD o cristal pyrex sobre la oblea para servir como capa protectora. 


Dispositivos CMOS 


Además de los obvios MOSFET de, canal n y canal p, existen otros dispositivos que se pueden obtener por 
ción. de capas de mascarillas. «Estos a son los diodon de unión pn, condensadores MOS y 


Los MOSFET | a: 
EMOSFET de canal 7 se prefiere sobre el MOSFET p, debido a que la movilidad electrónica de at 
. es dos o tres veces más alta que con huecos, y por lo tanto, con el-mismo tamaño. de dispositivo (ancho W y 


largo Ï), el MOSFET n ofrece una más alta excitación de corriente (o menor resistencia en conguraon) 
y transconductancia más alta. 


-Los.MOSFET integrados se. caracterizan por su voltaje de umbral y dimensiones de dipiin: Por lo 
general, Tos dispositivos de canal ny canal .p se diseñan para tener voltajes de umbral de igual magnitud y 
roan fijos „para un procesot en pársicular La transconductancia.se puede ajustar al Cambiar las dimen- 


bipolares; por lo cual el diseño de circuitos SEEN MOSFET es oeio: más sencillo. 


Resistores 


- Los resistores en forma integrada no son muy precisos. Se puedan hacer dew varias difusiones, cómo se muestra 

en la figura A..5. Diferentes regiones difundidas tienen diferente resistividad. El pozo n se emplea por lo general 
para resistores de valor medio, en tanto que las difusiones 7+ y p+ son útiles para resistores de bajo valor. El 
valor real de resistencia se puede definir al cambiar la longitud y ancho de tegiones:difundidas. La tolerancia 
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e Resistor de i Resistor de . 
Polirresistor difusión n+ Resistor difusióni.p+ 
j de pozo n gi 


Pnt 


n+ 


Fig. A. 5 -Seccionés transversales de varios tipos de resistores disponibles de un proceso CMOS. de pozo n típico. 


del valor del resistor es muy deficiente (20% 250%), pero la igualación de dos qiie de resistores ET 
"es bastante - buena: 45%), por:lo qué los diseñadores de circuitos deben diseñar circuitos: que : -exploten la 
igualación: de resistores y deben evitar todos los circuitos que requieran un valor específico de resistores. 
a bim öbsérvese que los resistores difundidos tienen: un coeficiente considerable de temperatura. 

“Todos los resistores difundidos están aislados por las uniones pn polarizadas inversamente. Un grave 
* inconveniente para estos resistores es' el hecho de que están acompañados por una considerable capacitancia 
-parana de unión, lo 'cuál no los hace útiles para aplicaciones de alta frecuencia. 

Sé puede fabricar un resistor más útil por medio de una capa de polisilicio colocada en la parte superior 
del grueso óxido de campo. La capa delgada proporciona una mejor área de acoplámiento y, por lo tanto, 
razones más precisas de resistencia. Además, el polirresistor está fisicamente separado del sustrato y exhibe 
una capacitancia parásita mucho menor. f l 


` Condensadọorės ` j 


Existen dos tipos de estructuras de condensadores en los oiisos CMOS, condensadores MOS y de interpolio 
- fileno. En la figura A.6 se ilustran las secciones transversales de estás estructuras. La capacitancia de compuerta 
MOS, descrita por' la estructura del centro, es básicamente Ta capacitancia entre compuerta y’ fuente de un 
MOSFET. El valor de capacitancia depende del área de la compuerta. El grueso del óxido es el mismo que el 
grueso del óxido de compuerta de los MOSFET. Este condensador exhibe una elevada dependencia del voltaje. 
„Para eliminar. este problema se requiere un implante n+ para formar la placa del fondo de los.condensadores, como 
:* "sé muestra en la estructura de la derecha, Estos dos condensadores MOS están fisicamente én coñitactó con el 
"Sustrato, resultanido. en tina gran co parásitá de únión pn en lá pláca € del fondo. 


Condensador MOS 


Condensadores de interpolietileno Condensador MOS - com implante 


1262 


A-9 TECNOLOGÍA DE FABRICACIÓN DE CIRCUITOS INTEGRADOS EN ESCALA MUY GRANDE (VLSI) 


Diodo de unión pn 
O P KE: z 


Fig. A.7 Diodo de unión pn.en . E 
un proceso: CMOS de pozon. Too aD oi 


El condensador de interpolietileno exhibe características casi ideales pero a expensas de la adición de una 


segunda capa de polietileno al proceso CMOS. Como este condensador se coloca en la pare ns del 


grueso óxido de campo, los efectos parásitos se mantienen en un mínimo. . 
Un. tercer y menos empleado condensador es el. condensador de unión. Cualquier. da, pn nbo 


„polarización i inversa produce una región de agotamiento que actúa como dieléctrico entre las regiones p y n. 
La capacitancia está determinada por geometría y niveles de contaminación y con un.gran.coeficiente de 
voltaje. El hecho que este condensador funcione sólo con voltajes de polarización inversa lo hace menos útil. 

- Para condensadores de interpolietileno y MOS, los valores de capacitancia. sè pueden controlar a una 
variación no mayor de 1%. Los valores prácticos de capacitancia varía de 0.5 pF a unas.pocas decenas de pF. 


El acoplamiento entre condensadores de tamaños semejantes puede variar en no más de 0.1%. Esta propiedad 
es sumamente útil. pon diseñar circuitos CMOS akalogicos de precisión. Aay 


| Diodos de unión pn se 


Siempre que una región de difusión tipo n y una de tipo p se pongan en contacto, resulta un diodo de unión 
pn. Una estructura útil es el diodo de pozo n que se muestra en la figura A.7. El hecho que el diodo se fabrique 

.: £I-4n'pozo n produce un elevado voltaje de ruptura. Estos diodos son esenciales para los:circuitos de fijación 
. de.nivel:de entrada para protección contra descargas electrostáticas. El diodo también es muy -útil como 


_ - SENSOF de temperatura en un: ship, e: pipar la variación de su caída de voltaje de parc directa. 


e Proceso. BiCMOS. -: i ; ; ON 
y Un transistor “Bipolar vertical npri se 'puedei integrar enél proceso 'CMOS de pozo n con ¡la adición dei ina región 


"de difusión de base p (véase figura A.8). Las características de este dispositivo dépenden del aicho dela base 
y del área del emisor. El aricho de la base está determinado por la diferencia de profundidad én la' unión entre 


las difusiones m+ y base p. El área del emisor está determinada por el área de unión de la difusión »r+ del emisor. 


MOSFET n ` MOSFET p «Transistor bipolar npn Es 


Fig. A.8 Diagrama de sección transversal de'un procesó: ¿BiCMOS. 
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Fig. A A9 Transistor pnp 
lateral. 


El pozo n sirve como colector para el transistor npn. Tipicamente, el transistor npn tiene una 8 de 50 a 100 y 
_ una frecuencia de corte mayor a 10 GHz. 
Normalmente se utiliza una capa enterrada n+ para reducir la resistencia serie del colector, dado que el 
pozo n tiene una resistividad muy alta, pero esto complicaría el proceso con la introducción de epitaxia tipo p 
y un paso más de mascarilla. Otras variaciones en el transistor bipolar incluyen un emisor de polietileno y un 
contacto de base que se alinea por sí solo, para reducir al mínimo los efectos parásitos. 


Transistor pnp lateral 


El hecho que la mayor parte de los procesos BiCMOS no tengan transistores pnp optimizados hace un tanto difícil > 
el diseño de circuitos, pero, en situaciones no críticas, se puede usar un transistor pnp lateral parásito (figura A.9). 

En este caso, el pozo n sirve como región de base n con las difusiones p+ como emisor y el colector. El 
ancho de la base se determina por la separación entre las dos difusiones p+. Como el perfil de contaminación 
no está optimizado para las uniones entre base y colector, y como el ancho de la base está limitado por la 
mínima resolución fotolitográfica, la operación de este dispositivo no es: múuy buena, típicamente, con 8 de 
alrededor de 10 y con una baja frecuencia de corte. 


Resistores de base p y base adelgazada 


Con la difusión adicional de base penel proceso BiCMOS, existen dos estructuras adicionales de resistores. 
La difusión de base p se puede usar para formar un resistor sencillo de base p, como se muestra en la figura 
A.10. Como la región de la base suele ser de un nivel de contaminación relativamente bajo y con profundidad 
. moderada de unión, es apropiado para resistores de valores medios (unos pocos kQ). Si se requiere de valores 
grandes de resistores, se puede usar el resistor de base adelgazada. En esta estructura, la región de la base p 

es invadida por la difusión »+, con lo cual se restringe la trayectoria de conducción; se puede obtener valores 

de resistores entre 10 kQ y 100 kQ. Al igual que con los resistores de difusión estudiados antes, estos 
resistores exhiben coeficientes. de tolerancia y temperatura igualmente malos. 


Resistor de base P ; Resistor de base 
O O O adelgazada O 


Fig. A.10 Resistores de base p y base adelgazada. 
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--- -> À 
l a 


Vop 


Xx 

X4 xi x 
EN Pozo n 
MN Región activa (LOCOS) 


a Difusión p+ - 
, E< Hueco de contacto 
. ZZZ Metal 1 


Fig. A.11 Disgráma esquemático de eun inversor CMOS y a distribución. Se 
DISTRIBUCIÓN EN UN CHIP DE VLSI 


El diagrama de un circuito diseñado debe tiens enuna distribución Esquemas que está 4 formada por 

la representación geométrica de los cómponentes e interconexiones del circuito. Con el advenimiento de 

~ herramientas del CAD (diseño asistido por computadora), muchos de los pasos de conversión del diagrama a 

"la distribución esquemática se pueden realizar en forma semiautomática o totalmente automática, pero, 

` cualquiér buen diseñador de circuitos integrados (IC) debe haber’ practicado distribuciones esquemáticas 

-.* + personalizadas en un punto u otro. Se puede 4 sar un ejemplo de un inversor CMOS para ilustrar este 

= "procedimiento: (Véanse figuras A.11 y A.12.) ` 

7 El circuito debe primero “aplanarse” y volverse a dibujar para eliminar PENT cruce de interconexión, 

semejante al requisito de una distribución esquemática de una tarjeta de circuito impreso. Cada proceso consta . 


Voo 


+ Votan” | 
ANO AAA 


>: H+ p+ 


Fig. A.12 Sección transversal a lo largo del plano AA ` de un inversor CMOS. ~ -< - 
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de un conjunto específico .de capas de mascarilla. En este caso, se utilizan siete capas. A cada capa se asigna 
por lo general un color característico y un patrón de relleno para facilidad de identificación en una pantalla de 
computadora o en una gráfica impresa a color. La distribución esquemática empieza con la colocación de los 
- transistores. Con fines ilustrativos, los MOSFET p y n se colocan en distribuciones semejantes al diagrama. 
En la práctica, el diseñador tiene libertad para escoger la distribución que presente más eficiencia en cuanto a 
área se refiere. Los MOSFET están definidos por las áreas activas sobrepuestas por la capa “poli 1”. La longitud 
y ancho de canal de un MOS están definidos por el ancho de la franja “poli 1” y la de la región activa, 
respectivamente. El MOSFET p está contenido en un pozo n. Para circuitos más complejos, se pueden usar 
múltiples pozos n para diferentes grupos de MOSFET p. El MOSFET n está encerrado por la mascarilla 
de difusión n+ para formar la fuente y dren, mientras qué el MOSFET p está encerrado por la mascarilla de di- 
fusión p+. Los huecos de contacto se colocan en regiones donde se cid la conexión a la capa de metal. 
Por último, la capa “metal 1” completa las interconexiones. í 
-Enla figura A.12 se ilustra el correspondiente diagrama de sección ive del inversor CMOS a lo 
largo del plano AA `. Las compuertas poli-Si para ambos transistores se conectan para formar el terminal de 
entrada, X. Los drenes de ambos transistores están unidos por medio del “metal 1” para formar el terminal 
` de salida Y. Las fuentes del MOSFET ny p se conectan a GND y V pp, respectivamente. Nótese que los contactos 
a tope están formados por difusiones n+/p+ lado a lado y se utilizan para unir el potencial del cuerpo de los 
MOSFET n y p a los niveles apropiados de voltaje. 

Una vez terminada la distribución esquemática, el circuito debe verificarse empleando herramientas del 
CAD como lo es un extractor de circuito, verificador de regla de diseño (DRC)y simulador de circuito. Después 
de satisfacer estas verificaciones, el diseño se puede enviar a una máquina para hacer mascarillas. Una máquina 
generadora de patrones puede entonces dibujar las geometrías en una placa fotográfica de vidrio o cuarzo por 
medio de obturadores accionados electrónicamente. Las capas se dibujan una a una en placas fotográficas 
diferentes que, después de reveladas, resultan en patrones claros y oscuros semejantes a las geometrías de la 
distribución esquemática. Enla figura A.13 se muestra un juego de las placas fotográficas para el ejemplo del 
inversor CMOS. Dependiendo de si las geometrías dibujadas están destinadas a ser abiertas como ventanas o 
a conservarse. Como patrones, las placas pueden ser campos claros u oscuros. Nótese que cada una de estas 
capas debe" procesarse en secuencia. Deben estar alineadas a- tolerancias muy estrictas para' formar los 
transistores e interconexiones. Naturalmente, cuanto mayor sea el número de capas, es más difícil mantener 
el alineamiento. Esto también: requiere mejor equipo de fotolitografía y posiblemente resulte una producción 
más baja, por lo que cada mascarilla adicional se reflejará en ùn aumento en el costo final del chip de IC. 


osuna 


Este apéndice presenta un repaso de varios aspectos de ' 


procedimientos de fabricación de circuitos integrados a es- 


cala muy grande (VLSD. Incluye características de compo-. 
- nentes, fallas de proceso' y f distribuciones esquemáticas; no 
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Parámetros de red 
de dos puertos 
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r 


INTRODUCCIÓN 


En diversas partes de este texto hacemos uso de algunas de las diferentes formas posibles de 
caracterizar redes lineales de dos puertos. En este apéndice presentamos un resumen de este tema, 


CARACTERIZACIÓN DE REDES LINEALES DE DOS PUERTOS . 


Una red de dos puertos (figura B.1) tiene cuatro variables de puerto: V,, 1,, V, e h. Si la red de dos 
puertos es lineal, podemos usar dos de las variables como variables de excitación y las otras 
dos como variables de respuesta. Por ejemplo, la red puede ser excitada por un voltaje V, en el 
puerto 1 y un voltaje V, en el puerto 2, y las dos corrientes, J, e J, se pueden medir para representar 
la respuesta de la red. En este caso, V, y V, son variables independientes en tanto que 1, e 1, son 
variables dependientes; la operación de la red se puede describir por medio de las dos ecuaciones 
siguientes: 


=YV: +yuY (B.1) 


ca ca Ll = ya + y e i (B.2) 
Aquí los cuatro parámetros y, 1» Y 12, Y21 Y Yz SON admitancias, y sus valores caracterizan por completo 
la red lineal de dos puertos: 

Dependiendo de cuáles dos de las cuatro variables de puerto se utilicen para representar la 
excitación de la red, se obtiene un conjunto diferente de ecuaciones (y un conjunto de parámetros 
igualmente diferentes) para caracterizar la red. En lo que sigue POSEE los cuatro conjun- 
tos de puc que por: regla general se emplean en A 


Fig. B.1 Direcciones de referencia 
de red lineal de dos puertos de las 
cuatro variables. 


B-1 
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Parámetros y 


La caracterización de admitancia de cortocircuito (o parámetro y) está basada al excitar la red por 
V, y Va, como se muestra en la figura B.2(a). Las ecuaciones que describen este proceso son las 
(B.1) y (B.2). Los cuatro parámetros de admitancia se pueden definir de acuerdo con sus funciones 
en las ecuaciones (B.1) y (B.2). 

Específicamente, de la ecuación (B.1) vemos que yı, se define como 


mI | | : k (B.3) 


Entonces, yı es la admitancia de entrada en el puerto 1 con el puerto 2 en cortocircuito. Esta defi- 
nición está ilustrada en la figura B.2(b), que también constituye un método conceptual para medir 
la admitancia y,, de entrada en cortocircuito. 

La definición de yn se puede obtener de la ecuación (B.1) como 


(B.4) 


| o 


TE ooo 
Fig. B.2 Definición y conceptuación de circuitos de medición para los parámetros y. 
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Entonces, yı representa la transmisión del puerto 2 al puerto.1. En vista que el puerto 1 representa 


- al puerto de entrada y el puerto 2 al puerto de salida, en amplificadores, yn representa retroalimen- 


tación interna de la red. En la figura B.2(c) se ilustra la definición y el método para medir y,2. 
La definición de y,, se puede obtener de la ecuación (B.2) como 


(B.5) 
v,=0 


Por lo tanto, y,, representa transmisión del puerto 1 al puerto 2. Si el puerto 1 es el puerto de entrada 
y el puerto 2 es el puerto de salida de un amplificador, entonces yz, constituye una medida de 
la ganancia en el sentido de ig transmisión. En la figura B. Ad) se ilustra la definición y el método 
para medir yz,- 

El parámetro yn se pié definir, con base en ala ecuación (B. 2), como 


ze L 
Ya VA 


(B.6) 
v,=0 
En consecuencia, y» es la admitancia que ve hacia el puerto 2 mientras el puerto 1 está en 
cortocircuito. Para amplificadores, y» es la admitancia en cortocircuito de salida. En la figura B.2(e) 
se ilustra la definición y el método para medir y». 


Parámetros z 


La caracterización ide trdna a circuito abierto (o parámetro z) de redes de dos puertos está 
basada al excitar la red por J, e J, como se muestra en la figura B.3(a). Las ecuaciones que describen 
este proceso son : i 


Vi =Z + Zh - @.7) 
V,= = Zad F: Zola (B. 8) 


Debido a la dualidad entre las caracterizaciones de parámetros z e y no haremos un análisis detallado 
de los parámetros z. La definición y método para medir cada uno de los cuatro parámetros z aparece 
en la figura B.3. 


Parámetros h 


La EETA híbrida o. a h de redes de dos puertos está basada al excitar la red por 
1, y Va como se muestra en la figura B.4(a) (nótese la razón tras el nombre híbrida). Las ecuaciones 
que describen este proceso son 


V,=hul, + hyV, | l ) (B.9) 
h= hal, + hh . (B.10) 
de donde la definición de los cuatro parámetros h se puede obtener como 
Ed E 
hy = e ha = E 
1 y,=0 1 Y,=0 
MÍN L 
h=+ h2 =z 
Ya 1,=0 n 1,=0 


Por lo tanto, hı es la impedancia de entrada en el puerto 1 con el puerto 2 en cortocircuito. El 
parámetro h, representa la razón de voltaje inverso o de retroalimentación de la red, medida con 
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Vi S zuh + zh 
V = Zah + zh 


.(a) 


El 
hi, =o 


2 = 


. (Y e (e) 
Fig. B.3 Definición y conceptuación de circuitos de medición para los parámetros z. , 


el puerto de entrada a circuito abierto. El parámetro An de transmisión directa representa la 
ganancia de corriente de la red con el puerto de salida en cortocircuito; por esta razón, h,, recibe el- 
nombre de ganancia de corriente en cortocircuito. Finalmente; hz es la admitancia de salida con 
el puerto de entrada a circuito abierto. 

Las definiciones y montajes conceptuales de medida de los linen hse dan en la figura B.4. 


Parámetros g 


La caracterización híbrida inversa (o parámetro g) de redes de dos puertos está basada al excitar la 
red por V, e 3, como se muestra en la figura B.5(a). Las ecuaciones que describen este proceso son 


I = gui + guh (B.11) 
ES =gaVi + gah - (B:12) 


; Las definiciones yag PRE TA iédida se danen la ES B: 5: 


1271 


CARACTERIZACIÓN DE REDES LINEALES DE DOS PUERTOS B-5 


V,=hul, + hh 


h= hal; + huh 
(a) 


Fig. B.4 Definición y conceptuación de circuitos de medición para los parámetros h. 


Representación de circuito equivalente 


Una red de dos puertos puede ser representada por un circuito equivalente basado en el conjunto 
de parámetros empleados para 'su caracterización. En la figura B.6 se ilustran cuatro posibles 
circuitos equivalentes correspondientes a los cuatro tipos de parámetro. estudiados líneas antes. Cada 
uno de estos circuitos equivalentes es una representación gráfica «directa de las correspondientes 
dos ecuaciones que describen la red en términos del conjunto de parámetros en particular. 

Finalmente, debe mencionarse que existen otros conjuntos de parámetros para caracterizar 
redes de dos puertos, paa éstos no se estudian o emplean € en este libro. 
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1=82. + gnh 
Vy S 821, + gnh 


(a) 


y, 
; gu =% 


pa 


(d) . ; (e) 
Fig. B.5 Definición y conceptuación de circuitos de medición para los parámetros g. 
i i l 
Ejercicio 
B.1 Enla figura EB.1 se ilustra el modelo de circuito equivalente a pequeña señal de un transistor. Calcule los valores 
de los parámetros h. 


Resp. hı =2.6 kQ; hz =2.5 x 10%; hz, = 100; h2 x2 x 10% Y 


r,=1000 B r, =10 MQ : C 


EEST ACA UN OEN IIA NNE EET EBI EIIE P SI E R RO A 


SESAR EIR OSIER EU E NAE ARAIA SE LIFE EPESI TES 


PhosLemas 


B.1" o 


l E 


Un anplincado: RE I por a circuito - 
- equivalente de parámetro h de la figura. B.6(c), 


es alimentado con una fuente que tiene un voltaje 


-V, y una resistencia R,, y está cargado por una 


resistencia R,. Demuestre que su ganancia de 
voltaje está dada por 
a l hn 
“n + Rh + VR) - hh | 


Utilice la expresión deducida en (a) para hallar E 


_ la ganancia de voltaje del transistor. del ejercicio 
B1 para R, = 1kQy R, = 10 KQ. 


B.2 
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PROBLEMAS B-7 


Fig. B.6 Circuitos equiva- 
lentes para (a) y, (b) z, (c) h y 
- (@) parámetros g. 


Las propiedades terminales de una red de dos puer- 
tos se miden con los siguientes resultados: con la 
salida en cortocircuito y una corriente de entrada de 


0.01 mA, la corriente de salidaes 1.0 mA y el volta- 


je de entrada es 26 mV. Con la entrada en circuito 
abierto y un voltaje de 10 V aplicado a la salida, la 
corriente en la salida es 0.2 mA y el voltaje medido en 
la entrada es 2.5: mV. Encuentre valores para los 


_ -parámetros h de esta red. 


B.3 


En la figura PB.3 se ilustra el circuito equivalente de 
alta frecuencia de un BJT. (Para mayor sencillez, r, se 


` ha omitido. ) Encuentre los parámetros y. 


1274 


Una introducción al SPICE 


* INTRODUCCIÓN 


En este apéndice damos una breve introducción al programa SPICE; específicamente, mostramos 
la forma de describir un circuito al SPICE. Este material está destinado a ayudar al lector a iniciarse 
en el uso del programa SPICE, pero no es sustituto adecuado para consultar manuales y libros del 
SPICE, algunos de los cuales aparecen en la sección de bibliografía. . 

En la última sección de cada uno de los capítulos del 3 al 14 hemos presentado ejemplos del 
uso del SPICE en el análisis y diseño de diversos circuitos electrónicos. Ahí, también explicamos 
algunas guías sobre el uso apropiado del SPICE en el proceso de diseño de circuitos. Igualmente, 
se han descrito los modelos utilizados por el SPICE para los tres dispositivos semiconductores 
básicos en las secciones SPICE de los capítulos del 3 al 5. 


C.1 ¿QUÉ ES EL SPICE? 


El SPICE es un programa de computadora que se puede utilizar para el análisis de la operación de 
un circuito electrónico que contenga varios componentes, como son transistores, diodos, resistores, 
condensadores, etc. Mediante el uso de parámetros de modelo de dispositivo especificados por el 
usuario, el SPICE ejecuta un análisis de cd para determinar la polarización de cd o punto de 
operación de cada dispositivo, puede usar éstos para calcular los parámetros de modelo a pequeña 


“señal de los dispositivos, y usarlos a su vez para calcular ganancia de voltaje, respuesta a frecuencia, 


etc. También puede realizar una respuesta transitoria no lineal de un circuito, por ejemplo, un 
circuito de compuerta lógica, y varios otros tipos de análisis. 

- Para que el SPICE realice la simulación de un circuito dado, el usuario debe pop lo 
siguiente: 


(a) Descripción del circuito: una descripción completa del circuito que se e vaya a PAR sus 
elementos y-las fuentes de cd y de señal presentes, así como la forma en que están 
conectados. Del mismo modo, deben dársele los valores de rica a los modelos de 

- los dispositivos electrónicos utilizados. - 
> (b) Peticiones de análisis: los tipos de análisis, por delo: cd, pequena señal, transitorios, 
“> etc.'que el usuario ordene realizar al SPICE. 

(c) Peticiones de salida: el tipo de cantidad requerida, por ejemplo, una tabla de corrientes 
y voltajes de polarización de cd, una gráfica de la curva característica de transferencia de 
voltaje de una compuerta lógica, etcétera. - 


A continuación describimos la forma en que estos datos deben darse al SPICE. Antes de hacerlo, - 
sin embargo, debemos observar que toda esta información es presentada al SPICE en una secuencia de ` 
líneas, capturadas por una terminal de computadora, hacia un archivo de computadora comúnmenteco- ' 
nocido como archivo de entrada del SPICE, o platina de entrada. La primera línea del archivo de ` 
entrada del SPICE debe ser un título para identificar el circuito que se vaya a analizar, y la última línea 
debe ser una instrucción .End para indicar el final del archivo de entrada del SPICE. La secuencia de 
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«las líneas restantes es arbitraria, pero es aconsejable agregar comentarios en todo el archivo, para ayudar 

: tanto aun lector potencial como al creador del archivo original. Las instrucciones Comment (comentario) 
se identifican al insertar un asterisco como el primer carácter de la línea de comentarios. Para ejemplos 
de los archivos de entrada del SPICE, el lector debe consultar el apéndice D que incluye una lista de 
todos estos archivos correspondientes a ejemplos del SPICE presentados en el texto. (Éstos también 
aparecen en el CD-ROM y se pueden descargar de la página Web.) 


C.2 DESCRIPCIÓN DE UN CIRCUITO 


- Cada elemento del circuito está especificado por una instrucción de elemento que contiene el 
nombre del elemento, los nodos del circuito al cual está conectado, y el o los valores de parámetro 
eléctrico. La primera letra de un nombre de elemento denota el tipo de elemento (por ejemplo, R 
por resistor), y el nombre puede ser de uno a ocho caracteres alfanuméricos. Los nodos están 
especificados por enteros no negativos pero no es necesario numerarlos en secuencia. El nodo de 

" referencia (tierra). debe numerarse como 0. Todo nodo debe tener por lo menos dos conexiones, 
excepto para nodos de sustrato MOSFET y líneas de transmisión no terminadas. En la tabla C.1 se 
dan formatos básicos de especificaciones, donde: 


Tabla C.1 SINTAXIS PARA INSTRUCCIÓN DE ELEMENTOS 


Componente . ..Nombre -Valor y nodos 

- Resistor  Rxoguxx N N- VALOR 

_ Condensador. ~. CxxwumoxXx | N+ N- VALOR 
Inductor LXXXXXXX . N+ N- VALOR 
VCC- o. 0 Goovooo ` N+ N-  NC+NC-VALOR 
VCVS - "¿Expo © N+ N- NC+NC-VALOR 
CCCS _ FXXXXXXX N+ N- VALOR VNAM 
ccvs Hoocoxx N+ N- VALOR VNAM 
Fuente de voltaje. - VXXXXXXX N+ N- - QUAL 
Fuente de corriente Þooooox Nt N- QUAL 


2. El hot dé componente empieza con una letra en particular, como se indica, y es de uno 

= a ocho caracteres alfanuméricos de largo. 

2. N+ y N- indican los nodos conectados, siendo positivo el primero (si esto es importante). 
Nótese en particular que la corriente de una fuente de corriente fluye de N+ a N—. 


Tabla c. 2 ` ABREVIATURAS DE FACTORES-ESCALA RECONOCIDOS POR SPICE 
LA 


Letras del sufijo “7 Prefijo. © 0 Factor de 
de potencia a la 10 métrico AS multiplicación 
f T ` i : . ] ; iS 102 
G 10° 
Meg 10* 
K. 10% 
M- 10° 
U 10% 
N 10° 
P: 10 
F. 10735 
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3. VALUE (valor) está en unidades de ohms, farads, henries, A/V, V/V, A/A, V/A, respecti- 
vamente, para los primeros siete componentes anteriores. Por conventio, se pueden 

. emplear prefijos, como se indica en la tabla C.2. 

. NC+ y NC- son nodos en cuyos terminales aparece el lisa de conas. 

. VNAM es la fuente de voltaje por la cual circula la corriente de control. 

QUAL es un conjunto de calificadores de la fuente, ya sea cd o transitoria (incluyendo 

pulsatoria, senoidal, exponencial o lineal por partes) con amplitudes y otros calificadores, 

o ca con magnitud y fase. 

7. Se utiliza una fuente de voltaje de cero volts para indicar la ubicación dé una medida de 

= corriente. a 


D . 


- -Como ejemplo, un resistor de 6.8 KQ con el nómbre Rpm, conectado entre los nodos 4 y 5 se puede 
describir al SPICE con la i instrucción de eleménto: 


. RB2 45 6. 8K 
Como otro ejemplo: un la de 1.0 uF (Cè) conectado en un circuito entre los nodos 3 y 
` 4, y teniendo un ven inicial de cd de 5 V se puede describir con la instrucción: 

cĊ1 3-4 LOU -1C=5 
donde IC denota “condición inicial”. Como ejemplo final, una fuente de voltaje controlada por 
voltaje que ARGOS la ganancia diferencial de un op amp aR ser deje por 

EOUT 3 0 2 “1 “100K. : 
donde EOUT se utiliza para denotar la fuente de voltaje controlada por voltaje cuyo terminal de 
salida está en el nodo 3-y está referida a tierra (nodo 9, ttyos terminales de entrada están en los 
nodos 1 y 2, y cuya razón de control es 10% V/V. 
La descripción de un dispositivo semiconductor al SPICE: requiere una ivaticción de elemen- 
to y una instrucción de modelo. En la tabla C.3 se muestrá-la sintaxis de las instrucciones de 
elemento para el diodo, él BJT y el MOSFET. Son oportunós los siguientes comentarios: 


Tabla C.3 INSTRUCCIONES DE ELEMENTOS PARA DISPOSITIVOS SEMICONDUCTORES 


Dispositivo - Nombre A AA “Modelos y nodos 
Diodo - - E O N+ Nooo MNAME AREA 
BJT Qroooooar © NC NB . NE NS MNAME AREA 


MOSFET Moxx = ND NG MN : 2% MNAME L W 


1. La instrucción comienza con el nombre del dispositivo, con la pi letra del conti 
indicando'el tipo del dispositivo:- - 

2. Para un diodo, N+ es el nodo al cual el ánodo está conectado, y N- es aquel al cual el 

-cátodo está conectado. —. 

3. Para un BJT, NC, NB, NE y NS son los nodos del circuito : a los cuales el colector, base, 
emisor y (para circuitos integrados) sustrato están conectados. 

4. Para un MOSFET, ND, NG, NS y NB son los nodos del circuito a los cuales el dren, 
compuerta, fuente y cuerpo (sustrato) están conectados. ` 

5. MNAME se refiere al nombre del modelo para este dispositivo en particular (por ejemplo, . 
Q2N2222A para un BJT del tipo 2N2222A). Los valores de parámetro del modelo deben 
especificarse en una instrucción separada del modelo; véase a continuación. 

6. AREA es un factor de escala (opcional) de área; es el número de diodos o BJT de este tipo 
que deben conectarse en paralelo para formar este dispositivo en particular. 
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. abla C.4 INSTRUCCIONES DEL MODELO PARA SINTAXIS 


“Dispositivo Cs, - Instrucciones del modelo - 

T Diodol “*- Model. IMNAME DAS =, -2 eto.) e 
BT 050 Model MNAME NPN (o PNEXIS Z. o . 
MOSFET O Model MNAME NMOS (o PMOSXKP =. . . VtO =; ...., etc.) 


7. Ly W sonla: longitud y el ancho de canal del MOSFET, en metros. 


, Finalmente, en la tabla C.4 aparece. la sintaxis de las instrucciones del modelo para diodos, BJT y 
' MOSFET. . 

. De nueva cuenta, aquí MNAME se - réfiere al nombre del modelo. Obviamente, para todo tipo 
A de dispositivo que se utilice en el circuito debe haber una instrucción de modelo que especifique 
“los valores del-modelo que se vaya a usar para este dispositivo en particular. Varios dispositivos 
(por ejemplo, los BJT) del mismo tipo “sólo necesitan una instrucción de modelo. A continuación 
l ; “de un identificador de dispositivo, (D por diodo, NPN por un BJT npn, PNP por un BJT pnp, etc.) 
- se presenta una lista de los valores de los parámetros del modelo. Para más información sobre los 

modelos del SPICE, el lector debe consultar la sección del SPICE de los capítulos 3, 4 y 5. 


c. ii PETICIONES DE ANÁLISIS a 
Una vez descrito un circuito al SPICE por medio de un archivo de entrada, el usuario deben entonces 
especificar los análisis requeridos en. la simulación. Hay tres opciones principales: punto de 
operación de cd, respuesta en frecuencia de ca y respuesta transitoria. En la tabla C.5 se ilustran sus 
sintaxis más la del comando de barrido de cd. Nótese que cada uno, de estos comandos . comienza 
con un punto (.), el cual dice al SPICE que la línea es una línea de'comando“que pide acción, y no 

_ parte de la descripción del circuito. 


l Tabla C.5 PRINCIPALES COMANDOS DE ANALISIS 5 


Peticiones. de ánalisis ao E a - Comandos Spice. 
Punto de operación . Ko) >: q A 
Barrido cd DC source_name start_k value stop_value step_ value 


Respuesta en frecuencia ca ` Ed ; E ¡ÁCDEC: 'points' oper decade  Jreq_start freg_stop 
fa z ` ` AC OCT points_per_octave freg start freg.: stop . 
a © a ACLIN total-peints freg_stari freg_stop-. 
Respuesta transitoria -TRAN time. step time: stop [noprint: time max _:step_size] [UIC] 


El comando de punto de operación de cd, .OP, resulta en todos los voltajes de nodo y corrientes 
derrama de cd y la disipación de potencia de todas las fuentes de ed. El comando .OP automática- 
`> mente imprime los resultados del cálculo en el archivo de salida. 

- +" Ay cuando la curva característica de transferencia de cd se puede determinar al correr en repetidas 
veces los comandos .OP para diversos valores de una fuente de cd de entrada, el SPICE proporciona 
una alternativa; es decir, un comando debárrido decd 1(DC): que ejecuta esta operación automáticamente. 
La sintaxis de este comando incluye el nombre de la fuente de cd que se va a hacer variar (source_name) 
(fuente_nombre) comenzando en el valor marcado por start _ value (inicio_' valor) y aumentado o 
reducido en pasos de step_value (paso_valor) hasta que se alcance el stop. value (parar_valor) final. 

Con el comando de respuesta en frecuencia (.AC), el SPICE ejecuta un análisis lineal de 
respuesta en frecuencia a pequeña señal. Automáticamente calcula-erpunto de operación de cd del 
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- circuito, con-lo cual se establece el circuito equivalente a pequeña señal de todos los elementos no 
lineales. El circuito equivalente a pequeña señal se analiza entonces a frecuencias que comienzan 
a freg_start (frecuencia inicio) y terminan a freg_stop (final parar). Los puntos intermedios se 
separan logarítmicamente ya sea por década (DEC) u octava (OCT). El número de puntos en un 
_ intervalo -dado de frecuencia está especificado por points_per_decade (puntos _por_década) o 
points per octave (puntos_por_octava). Podemos especificar un barrido de frecuencia lineal (LIN) 
y el número total de:puntos en el mismo con total_points (puntos_totales). Por lo general se utiliza 
un barrido de frecuencia lineal cuando el ancho de 'banda de interés es angosto y un barrido 
logarítmico cuando el áncho de banda es grande. 
, Finalmente, con el comando de respuesta transitoria (.TRAN), el SPICE calcula las variables de 
- circuito como función del tiempo sobre ún intervalo especificado de tiempo. Este intervalo se inicia en 
“el tiempo £ ='0 y continúa en pasos lineales de fime step (tiempo_paso) hasta alcanzar time_stóp 
(tiempo_parar) segundos. Aun cuando todo análisis de transitorios debe iniciarse en t = 0, tenemos la 
opción de retardar lá impresión o trazado de gráfica de los resultados de salida si se especifica 
no_print_time (ño_tiempo_de impresión) en el' tercer campo encerrado por los corchetes. Ésta es una 
forma cómoda de saltárse la respuesta transitoria de una red y ver sólo su respuesta a estado estable. 
“Antes de iniciar cualquier análisis de: transitorios, el SPICE debe determinar los valores iniciales 
de las variables del circuito, por lo general a partir de un análisis de cd del circuito. Si se especifica 
el parámetro opcional UIC (usar condiciones iniciales) en la instrucción .TRAN, el SPICE se salta el 
cálculo de la polarización de cd y en lugar de esto utiliza sólo la instrucción IC = información 
suministrada sobre cada condensador o inductor. Se supone que todos lo elerméntas sin una 
especificación. IC= tienen uña condición inicial de € cero. 


c4 PETICIONES DE SALIDA 


La simulación de un circuito produce gran cantidad de información, y no sería iib pasarla toda 
al usuario. En lugar de ello,: el SPICE proporciona funciones en pantalla que hacen posible 
especificar cuáles variables: de circuito deseamos ver y el mejor formato para las mismas. Esto es 
„muy semejante a insertar una punta de prueba en el nodo de'interés. En la mala C.6 se muestra la 
sintaxis de impresión y formatos de aces. 


Tabla. e. 6 REQUERIMIENTOS DE: SALIDA DEL SPICE 


Peticiones de sálida “7> T Comandos Spice 


. Puntos de información: a imprimir- PRINT DC.oiitput' variables 
PRINT AC output_variables 
viedo yi A E -PRINT TRAN output_; variables 
. Puntos de información a trazar PLOT DC output _ variables [lower -plot limit, upper_plot_limit)) 
o poi .PLOTAC output _ variables [ower - plot_limit, upper_plot_limit)] 
a A - PLOT TRAN output. variables. [Cower_plot_limit, upper_plot El 
f Notas: pd 
1.. SPICE output-variables puede ser un voltaje y cualquier nodo Vínode), la diferencia" de voltaje entre dos nodos 
À V(nodó,,'nodoz), o a través de corriente y tuente EO Ioapa i À 
"2. ca output-variables puede ser también: i 
Vr, Ir: real part... . EN 
Vi, E imaginary. part: E 
Vp, Ipi phase .. A ea E O a ARE 
Vdb, Idb;: decibels , E A 
3. PSPICE proporciona mayor flexibilidad para especifica a 
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El comando .PRINT imprime variables en forma tabular como función de la variable independiente 

- asociada con el análisis. Con ello, debemos especificar también el análisis (es decir, cd, ac o TRAN) 

para el cual se desean las salidas especificadas. A continuación, especificamos una lista de variables de 

voltaje o corriente (denotadas como output_variables (variables_salida). Generalmente, una variable 

de voltaje se especifica como la diferencia en voltaje entre dos nodos, por ejemplo node, y node,, como 
V(node,, node»). Cuando uno de los nodos se omite, se supone que es el nodo a tierra (0). 

El SPICE permite observar-sólo las corrientes que circulan por fuentes de voltaje inde- 
pendientes. Una de estas corrientes se especificaría por I(Vname) donde Vname es el nombre de la 
fuente independiente de voltaje a través de la cual circula la corriente. Si deseamos observar 
la corriente de una rama en particular sin fuente de voltaje, entonces agregamos una fuente de voltaje 
de valor cero en serie con esta rama y pedimos al programa que imprima o trace la gráfica de la ' 
corriente que circule por esta fuente. ] 

Para un análisis de cd, las variables impresas son los voltajes de nodo o corrientes de rama 
calculadas como función de una fuente de cd en particular en la red. 

Para un análisis de ca, las variables de salida son cantidades senoidales o vectoriales como función 
de la frecuencia y se representan por medio de números complejos. El SPICE tiene acceso a estos 
resultados en la forma de números reales e imaginarios o en forma de magnitud y fase. La magnitud 
también se puede expresar en términos de dB cuando sea conveniente. Para tener acceso a un tipo de 
variable específica, la tabla C.6 muestra la forma en que un sufijo se agrega a la letra V o I. 

Los resultados de un análisis TRAN son los voltajes de nodo o corrientes de rama calculados 
como función del tiempo. 

La función gráfica del SPICE genera una sencilla gráfica lineal de la lista de variables de salida 
como función de la variable independiente. La sintaxis para el comando de gráfica es idéntica a la 
del comando de imprimir, y la clave .PRINT es sustituida por .PLOT. 


C.5 UNA OBSERVACIÓN FINAL 


Para adquirir experiencia en escribir programas del SPICE, aconsejamos al lector seguir las listas 
del SPICE del apéndice D contra los circuitos correspondientes de los ejemplos presentados en 
las últimas secciones de cada uno de los capítulos desde el 3 al 14. El siguiente paso, por supuesto, 
es intentar simulaciones del SPICE para otros circuitos de este libro. Los Lidia de fin de 
sammo presentan una amplia variedad de circuitos para este propósito. 


BIBLIOGRAFÍA 


. Rashid, M., SPICE for Circuits and Electronics Using PSPICE, Tuinenga, P., 4 Guide to Circuit Simulation and Analysis 


Prentice-Hall, Englewood Cliffs, N. J., 1990. Using PSPICE, 2a. ed., Prentice-Hall, Englewood Cliffs, 
N. J., 1992. 
Roberts, G.W. y A. Sedra, SPICE, Oxford University Press, Vladimirescu, A., The SPICE Book, John Wiley, Nueva York, 
Nueva York, 1992 y 1997. 1994, 


Lista de los archivos de 


entrada del SPICE para 
los ejemplos de simulación 


Este apéndice contiene listas completas de los archivos de entrada para los ejemplos de simulación 
del SPICE de los capítulos del 3 al 14. Estas listas de programas también aparecen en el CD-ROM 
que acompaña a este libro. 


** A Regulated Power Supply **" 


* zener diode subcircuit r g z 
.subckt zener_diode 1 2 
* connections: 
* anode | 
s cathode 
Dforward 1 2 lmA_diode 
Dreverse 2 4 ideal -diode 
Vz0 4 3 DC 4.9v- 
R2z.1 3 10 
* diode model statements . 
.model lmA_diode D (Is=100pA n=1.679 ) 
.model ideal diode D (Is=100pA n=0. 91 ) 
.ends zener_diode 


** Main Circuit ** o y e 
* ac line voltage 

Vac 1 0 sin(0 169V 60Hz) 

Rs 1 2 0.5 

* transformer section with center-tap 
Lp 2 0 10mH 

Ls1 3 4 5luH 

Ls2 4 5 51uH 

K12 Lp Ls1 0.999 

K13 Lp Ls2 0.999 


- K23 Lsl Ls2 0.999 


* isolation resistor 

Risolation 4 0 100Meg 

* full-wave peak rectifier circuit 
"Dl 3 6 DIN4148 

D2 S 6 DIN4148 

C 6 4 S83uF 

R67 160 

* zener diode 

X21 4 7 zener_diode 

* load 

Rload 7 4 500 

* diode model statement 

.model D1IN4148 D (Is=0.1pA Rs=16 CJO=2p Tt=12n Bv=100 Ibv=0.1p) 


- Fig. D.1 Lista neta de entrada del PSPICE para el circuito de la figura 3.52. 
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** Analysis Requests ** 
.OPTIONS ITLS=0 

.TRAN 0.Sms 200ms Oms 0.5ms UIC 
** Qutput Requests ** 

«plot TRAN V(7,4) V(6,4) 

¿probe 

.end 


Fig. D.1 (continúa) 


** A Voltage Doubler Circuit ** 


*» Circuit Description ** 

vi 1 0 sin ( 0 10V 1kHz ) 

C1 1 2 1u 

C2 30 du ` 

D1 2 0 DIN4148 

D2 3 2 D1N4148 

* diode model statement 

.model DIN4148 D (Is=0.1pA Rs=16 CJO=2p Tt=12n Bv=100 Ibv=0.1p) 


** Analysis Requests ** 
.TRAN 100u 10m (Om 100u 
** Output Requests *” 
.PLOT TRAN V(1) V(2) V(3) 
.probe 

.end 


Fig. D.2 Lista neta de entrada del PSPICE para el circuito de la figura E3. 33(a). 


**r Investigating the Sensitivity of Emitter Current To Amp Components se 


** Circuit Description ** 

* power supply 

vcc 1 0 DC +12v 

* amplifier circuit 

Q1 2 3 4 02N2222A 

Rc 1 2 4k 

Ri 1 3 80k 

R2 3 0 40k 

Re 4 5 3.3k 

Vemitter 5 0 0 

* transistor model statement for the 2N2222A 

.model Q2N2222A NPN (Is=14.34f Xti=3 Eg=1.11 Vaf=74.03 Bf£=255.9 Ne=1.307 ` 

- Ise=14.34f Ikf=.2847 Xtbs1.5 Br=6.092 Nc=2 Isc=0 Ikr=0 Re=1 
Cjc=7.306p Mje=.3416 Vjc=.75 Fc=.5 Cje=22.01p Mje=.377 .Vje=.75S 
Tr=46.91n T£=411.1p Itf=.6 Vef=1.7 Xtf=3 Rb=10) 

e t analysis Requests ** 

.SENS I(Vemitter) 

** Output Requests ** 

* none required 

.end 


A 


Fig. D.3 Lista neta de entrada del PSPICE para el circuito de la figura 4.75.. 


a Common~Emitter Amplifier Stage ** 


»* HSPICE Circuit Description ** 

* power supplies g 

Vcc 1 0 DC +10V 

vee 8 0 DC -10V 

* input signal 

* for output resistance, change Vs from 10mV to` ov A ; 
Vs 6 0 AC 10mV y =k 
Rs 5 6 10k 

* amplifier 

c1 4 5 16F 


Fig. D.4 Lista neta de entrada del HSPICE para el circuito-de la figura 4.76.. 
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Rb 4 0 100k 

XQ1 2 4 3 t2n2222a 

Re 1 2 10k 

Re 3 8 10k 

C2 2 7 1GF 

c3 3 10 1GF 

* emitter degeneration resistor (vary as needed) 

Rdegen 10 O 100 

* load + ammeter 

Rl 7 9 10k 

* for output resistance, change Vout from 0 to 10mV 

* Vout 9 O AC 10mV 

Vout 900 

* HSpice transistor model statement for the 2N2222A 

* betaf=100 in this example: also vary to 153 and 200 
.macro t2n2222a 1 2 3 betaf=100 tauf=5.1e-10 
*092-870918 

q2n2222a 1 2 3 t2n2222a 

.model t2n2222a npn 


+ iss = 0. xtf = 1. ns = 1.00000 
+ cjs = 0. vjs = 0.50000 ptf = O. 

+ mjs = 0. eg = 1.10000 af = p S 

+ itf = 0.50000 vt£ = 1.00000 bf = betaf 

+ br = 40.00000 is = 1.6339e-14 vaf = 103.40529 
+ var = 17.77498 ikf = 1.00000 ise = 4.6956e-15 
+ ne = 1.31919 ikr = 1.00000 isc =. 3.6856e-13 
+ ne = 1.10024 irb = 4.3646e-05 nf = 1.00531 
+ nr = 1.00688 xbm = 1.0000e-02 rb = 71.82988 
+ rc = 0.42753 re = 3.0503e-03 mje = 0.32339 
+ mjc = 0.34700 vje = 0.67373 vje = 0.47372 
+ tf = tauf tr = 380.00e-9 cje . = 2.6734e-11 
+ cje = 1.4040e-11 fc = 0.95000" xcjc = 0.94518 
+ subs = 1 


.eom 
** Analysis Requests ** 
* calculate DC bias point information 
.OP 
«AC LIN 1 1kHz 1kHz 
** Output Requests ** 
* voltage gain Av=Vo/VS 
.PRINT AC Vm(6) Vp(6) Vm(7) Vp(7) 
* current gain Ai=l0/li 
.PRINT AC Im(Vs) Ip(Vs) Im(Vout) Ip(Vout) 
* input resistance Ri=Vi/Ii 
-PRINT AC Vm(4) Vp(4) Im(Vs) Ip(Vs) 
.* for output resistance, print these values too 
* .PRINT AC Vm(7) Vp(7) Im(Vout) Ip(Vout) 


.end 
Fig. D.4 (continúa) SS ; i 


.. A CMOS Amplifier ** 


** Circuit Description ** 
* de supplies 
vdd 1 0 DC +10 
Iref 2 0 DC 100uA ` 
* input signal 
vi 4 0 DC 0V 
, * amplifier circuit 
M1 3 4 0 0 nmos L=10u W=100u 
M2 3 2 1 1 pmos L=10u W=100u 
M3 2 2 1 1 pmos L=10u W=100u 
* mosfet model statements (by default, level 1) 
.model nmos nmos (kp=20u Vto=+1V lambda=0.01) 
.model pmos pmos (kp=10u Vto=-1V lambda=0.01) 
** Analysis Requests ** 
* calculate DC transfer characteristics 
.DC Vi 0V +10v 10mV 
** Output Requests ** 
.PLOT DC V(3) 
.probe 
.end 


Fig. D.5 Lista neta de entrada del PSPICE para el circuito de la figura 5.75. 
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** The CMOS Inverter ** 


** Circuit Description a 

- * de supplies 

vdd 1 0 DC +5V 4 

* input digital signal 

vi 3.0 DC +54 ; 

* MOSFET inverter circuit 

M1 2 3 0 0 MN L=3um W=3um 

M2 2 3 1 1 MP L=3um W=9um 

* BNR 3um transistor model statements (level 3) 

.MODEL MN nmos level=3 vto=.7 kp=4.e-05 gamma=1.1 phi=.6 
lambda=.01 rd=40 rs=40 pb=.7 cgso=3.e-10 cgdo=3.e-10. 
cgbo=5.e-10 rsh=25 cj=.00044 mj=.5 cjsw=4.e-10 mjsw=. 3 
.js=1.e-05 tox=5.e-08 nsub=1.7e+16 nss=0 nfs=0 tpg=1 xj=6.e-07 - 
ld=3.5e-07 uo=775 vmax=100000 theta=.11 eta=,05 kappa=1 

.MODEL MP pmos level=3 vto=-.8 kp=1.2e-05 gamma=.6 phi=.6 

+ lambda=.03 rd=100 rs=100 pb=.6 cgso=2.5e-10 cgdo=2.5e-10 

+ cgbo=5.e-10 rsh=80 cj=.00015 mj=.6 cjsw=4.e-10 mjsw=.6 

+ 

+ 


+4 ++ 


js=1.e-05 tox=S.e-08 nsub=5.e+15 nss=0 nfs=0 tpg=1 xj=5.e-07 
ld=2.5e-07 uo=250 vmax=70000 theta=.13 eta=.3 kappa=1 

** Analysis Requests ** 

.DC Vi 0 5 50mV ` 

** "Output Requests ** 

«PLOT DC V(2) Id(M1) 

.probe 

.end 


Fig. D.6 Lista neta de entrada del PSPICE para el circuito de la Sigura 5. 1. 


` 


** A Simple Operational Amplifier ** 


* store the simulation results requested in a graph đata file 
.options post 


** Circuit Description "* 

* power supplies 

vce 4 0 DC +15 

Vee 5 0 DC -15V 

* differential-mode signal level 

vá 101 0 DC 0V 

* for small-signal parameters, bias with -Vos across input terminals 
* vá 1010 DC. -178. Suv Ae 1 

Rd 101 0 1. E 

EV+ 1 100. 101 0:+0. 5 

EV- 2 100 101 0 -0.5 

* common-mode signal level 

Vcm:100 0 DC 0V 

* lst stage 

R1 4 7 20k 

R2:4 8 20k 

Q1 7 1 6 npn_transistor 

Q2 8 2 6 npn_transistor 

03695 Os 

* 2nd stage í * 
R3 4 11 3k 
04 4 7 10 npn_transistor 

Q5 11 8 10 npn_transistor 

Q6 10 9 5 npn_transistor 4 

* 3rá or output stage 

R4 4 12 2.3k 

Q? 13 11 12 pnp_transistor 

RS 13 5 15.7k 

Q8 4 13 3 npn_transistor 

R6 3 5 3k 

* biasing stage 

Rb 0 9 28.6k 

Q9 9 9 5 npn_transistor 

* transistor model statements 

.model npn_transistor npn ( Is=1.8fA Bf=100 VAf=100V ) 
.model pnp_transistor pnp ( Is=1.8fA Bf=100 VAf=100V ) 


Fig. D.7 Lista neta de entrada del HSPICE para el circuito de la figura 6.52, o 
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** Analysis Requests ** 
* compute DC operating point using the following initial guesses 
.OP 
.NODESET V(3)=0V V(6)=-0.7V V(7)=+10V V(8)=+10V V(9)=-14.3v v(10)=+9. 3v 
+ V(11)=+12V vV(12)=+12.7V4 vV(13)=+0.74Y 
* compute large-signal differential-input transfer characteristics. of amp 
¿DC Vd -15V +15V 100mV 
* expanded view of high-gain region 
* DC Vd -5mV +5mV 10uV 
** Output Requests ** 
. PLOT DC V(3) 
* compute the small-signal parameters of the amplifier 
* tf v(3) vd 
* ac lin 1 1Hz 1Hz. 
* „print ac Im(ev+) '“Imlev-) vm(1,2) 
* for input common-mode ránge {with Vd=-178.Suv) 
* DC Vem -15V +15V 0.1Y i E 
.end . “i 


Fig. D.7 oni 


** A Common-Emitter Amplifier ** 


** Circuit Description ** 
* power supplies 

"Vcc 1 0 DC +124 7 

* input signal source 

vs 7 0 AC 1v 

Rs 7 6 4k 

* CE stage 

Ccl 6 3 luF 

R1 1 3 8k 

R2 3 0 
01234 

Re 4.03 

Re 1 2 6k E e Kep Die 
Ce 4 0 10uF go a T 
Cc2 2 5 luf po 

* output load 

m S 0 4k 


Q2N3904 
3k 


* transistor model statement for 2N3904 4 
.model Q2N3904 NPN (Is=6.734£ Xti=3 Eg=1.11 Vaf=74: 03 Bf=416. 4 “Nes1. 259. se 


+ Ise=6.734f Ik£:66.78m Xtb=1.5 Br=.7371 Nc=2 1sc=0 Ikr=0 Re=1 . 
+ Cjc=3.638p Mjc=.3085 Vjc=.75 Pc=.5 Cje=4.493p Mjes. 2593 AE 
+ Tr=239.5n Tf£=301.2p Itf=.4 vef=4 Xtf=2 Rb=10) R e 

** Analysis Requests ** a a a Eao 
.OP £ TE 


.AC DEC 10 1Hz 100MegHz 
** Output Requests ** 
«PLOT AC VáB(S) 

«probe 

.end 


Fig. D.8 - Lista neta de entrada del PSPICE para el circuito de la figura 7.13. 


** A Cascode Amplifier ** 


** Circuit Description ** E A S e 

* power supplies e 7 
vec 1 0 DC +15V E . 
* input Signal source 

vs 90AC iv i 

Rs 9 8 4k ¿A 

* CE stage (input stage) T - sere E 

Ccl1 6 8 luF Ano e s 

R1 1 3 18k Tande A a -> ni 

R2 3 6 4k H a rrene fee, Fig a 

R3 6 0 8k 


Fig.. D.9 Lista neta de entrada del PSPICE. para a circuito de Ía “figura E7. Y. 
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Q1 4 6 7 Q2N3904 

Re 7 0 3.3k 

Ce 7 0 10uF 

* CB stage (upper stage) 
Q2 2 3 4 Q2N3904 

Re 1 2'6k 

Cb 3 0 10uF 

Cc2 2 5 1luF 

* output load 

R1 S 0 4k 


* transistor model statement for 2N3904 
.model Q2N3904 NPN (Is=6.734f Xti=3 Eg=1.11 Vaf:74.03 Bf=416.4 Ne=1. 259 


+ Ise=6.734f Ikf=66.78m Xtb=1.5 Br=.7371 Nc=2 Isc=0 Ikr=0 Re=1 

+ . Cjc=3.638p Mjc=.3085 Vjc=.75 Fe=.5 Cje=4.493p Mje=.2593 Vje=. 75 
+ Tr=239.5n Tf=301.2p Itf=.4 Vtf=4 Xtf=2 Rb=10) 

** Analysis Requests ** 

.OP 


.AC DEC 10 1Hz 100MegHz 
+*+ Output Requests ** 
.PLOT AC vä&B(5) 

«probe 

.end 


Fig. D.9 (continúa) 


** Differential Amplifier With Emitter Resistors ** 


* set acout=0 so HSPICE calculates vdb(x,y) as “magnitude of difference”, 
* rather than “difference of magnitude” 
.Options post acout=0 


** Circuit Description ** 
* power supplies 

vec 1 0 DC +104 

* input signal source 
vs 6 0 AC 1V 

Rs 6 5 5k 

* differential pair 
Rel 1 2 10k 

Re2 1 3 10k 

Q1 3 5 7 Q2N3904 

Q2 2 77 8 Q2N3904 

Rs2 77 0 5k 

* emitter resistors 

* zero-resistance 

Rel 7 4 0.00001 

Re2 8 4 0.00001 

* current biasing 
Ibias 4 0 1mA 

"ón 


s transistor model statement for 2N3904 
.model Q2N3904 NPN (Is=6.734f Xti=3 Eg=1.11 Vaf=74.03 Bf=416.4 Ne=1.259 


+ Ise=6.734£ Ikf=66.78m Xtb=1.5 Br=.7371 Nc=2 Isc=0 Ikr=0 Rc=1 

+ Cjc=3.638p Mjc=.3085 Vjc=.75 Fc=.5 Cje=4.493p Mje=.2593 Vje=.75 
+ Tr=239.5n Tf=301.2p Itf£=:.4 Vtf=4 Xtf=2 Rb=10) . 
** Analysis Requests ** 

.OP 


.ac DEC 10 1Hz 100MegHz 
_** Output Requests ** 
«print váb(3,2) 


-+ re-run simulation for yesistor values 100, 200 and 300 
.alter 

Rel 7 4 100 

Re2 8 4 100 


.alter 
Rel 7 4 200 
Re2 8 4 200 


.alter 
Rel 7 4 300 
Re2 8 4 300 


.ená 


Fig. D.10" Lista neta de entrádia del HSPICE para el circuito ‘det ejemplo 7.10. 
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»* Feedforward Network Of Current-Sampling Shunt-Mixing Amplifier ** 


“** Circuit Description ** 
* ¿ímput signal source 
Ii" 0 10 DC OA AC 1A 
Rs 10 0 10k 
* output current (collector current of Q2) 
Vout 60 6 DC 0V AC OV 
* power supply 
Vec 1 0 DC +12v 
* amplifier circuit 
* ist stage A 
Q1 2 3 4 Q02N3904 
Rcl 1 2 10k j 
Rel 4 0 870 
Ce 4 0 1GF 
Rb1 1 3 100k 
Rb2 3 0 15k 
* 2nd stage 
Q2 S 2 60 Q2N3904 
Rc2 1 5 8k 
* decoupling capacitors 
Cc1 10.3 1GF 
Cc2 5 8 1GF 
* load 
R1 8 0 ik 
.* open feedback circuit 
* input side 
Rfi 3 72 10k 
Cfi 73 72 1GF 
` Re2i 73 0 3.4k 
* output side 
R£o 71 0 10k 
Cfo 6 71 1GF 
Re2o 6 0 3.4k 
* transistor model statement for 2N3904 j 
.model Q2N3904 NPN (Is=6.734f Xti=3 Eg=1.11 Vaf=74.03 Bf=416.4 Ne=1.259 
+ Ise=6.734f Ikf=66.78m Xtb=1.5 Br=.7371 Nc=2 Isc=0 Ikr=0 Rc=1 
+ Cjc=3.638p Mjc=.3085 Vjc=.75 Fc=.5 Cje=4.493p Mje=.2593 Vje=.75 
+ Trz=239.5n T£=301.2p It£f=.4 Vtf=4 Xtf=2 Rb=10) 
** Analysis Requests ** 
.OP 
«AC LIN 1 1Hz 1Hz 
** Output Requests ** 
-PRINT AC Im(Vout) Ip(Vout) Vm(10) vp(10) 
.end 


Fig. D.11 Lista neta de entrada del PSPICE para el circuito de la figura 8.41(b). ` 


** Computing The Loop Terminating Resistance Rt **. 


** Circuit. Description.** x 

* input source set to zero for output impedance calculation 

Vs 11. ODC 0Aco0 i 

Rs 11 10 10k 

* short-circuit output port 

Vout 0 9 0 

* power supply . 

Vec 1 0 DC +12v 

* amplifier circuit 

* ist stage 

Rel 1 2 10k d E 
Q1 2 3 4 0283904 Ani 
Rel 4 0 870 

Cel 4 0 1GF 

Rbl1 1 3 100k 

Rb2 3 0 15k 

* 2nd stage 

Rc2 1 5 8k 

Q2 5 21 6 Q2N3904 


Fig. D.12 Lista neta de entrada del PSPICE para el circuito. de la figura 8.42(a). 
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* decoupling capacitors 

cci 10 3 1GF 

Cc2 5 8 1GF 

* load 

R1 8 9 1k 

* feedback circuit 

Re2 6 0 3.4k 

R£ 3 7 10k 

Cf 6 7 1GF 

* inject signal into feedback loop without disturbing DC bias 
Lt 2 21 1GH 

cti 21 22 1GF č a 

vt 22 0 AC 1V ñ 

* transistor model statement for 2N3904 

.model Q2N3904 NPN (Is=6.734f Xti=3 Eg=1.11 Vaf=74.03 B£=416.4 Ne=1.259 


+ Ise=6.734f Ikf=66.78m Xtb=1.5 Br=.7371 Nc=2 Isc=0 Ikr=0 Rc=1 . 
+ Cjc=3.638p Mjc=.3085 Vjc=.75 Fe=.5 Cje=4.493p Mje=.2593 Vje=. 15 
+ Tr=239.5n T£=301.2p Itf=.4 Vtf=4 Xtf=2 Rb=10) 


** Analysis Requests ** 

«AC LIN 1 1Hz 1Hz 

** Qutput Requests ** 

* print resistance seen by Vt: Rt=VW(22)/1(Vt) 
.PRINT AC Vm(22) Vp(122) Im(Vt) Ip(Vt) 

.end 


Fig. D.12' (continúa) 


** Computing The Short-Circuit Current Transfer Function ** 


** Circuit Description ** 

* power supply 

vec 1 0 DC +12V 

bj input source set to zero for output impedance calculation 
Vs 11 '0 DC 0 AC O 

Rs 11 10 10k 

* amplifier circuit 

* ist stage 

Rel 1 2 '10k 

Q1 2 3 4 Q2N3904 

Rel 4 0 870 

Cel 4 0 1GF 

Rb1 1 3 100k 

Rb2 3 0 15k 

* 2nd stage 

Rc2 1 5 8k 

Q2 5: 21 6 Q2N3904 

* decoupling capacitors 

Cci 10 3 1GF 

Cc2 5 8 1GF 

* load 

Rl 8 9 1k 

* output current 

vout 0 9 DC 0 

* feedback circuit 

Re2 6 0 3.4k 

Rf 3 7 10k 

C£ 6 7 1GF 

* inject signal into feedback loop 
Lt 2 21 16H 

It 0 21 AC 1A. 

* at collector of Q1 

Cto 2 23 1GF 

vsec 23 0 0 

* transistor model statement for 2N3904 
.model Q2N3904 NPN (Is=6.734f Xti=3 Eg=1.11 va£f=74.03 Bf=416.4 Ne=1.259 


+ Ise=6.734f£ Ikf=66.78m Xtb=1.5 Br=.7371 Nc=2 Isc=0 Ikr=0 Re=1 
+ Cjc=3.638p Mjc=.3085 Vjc=.75 Fc=.S Cje=4.493p Mje=.2593 Vje=.15 
+ Tr=239.5n T£=301.2p Itf=.4 Vtf=4 Xtf=2 Rb=10) 


** Analysis Requests ** 


Fig. D.13 Lista neta de entrada del PSPICE para el circuito de la a 8.42(b). 
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«AC LIN 1 lHz 1Hz 

** Output Requests ** 

* print short-circuit current gain 
.PRINT AC Im(Vsc) Ip(Vsc) 

.end : : 


Fig. D.13 (continúa) 


** Class B Output Stage ** 


** Circuit Description ** 
* power supplies - . 
Vec+ 1 0 DC +23v 
Vcc- 2 0 DC -23v 
. * input signal source ` 
vi 3 0 sin ( 0v 17. 9V 1kHz ) 
* "output buffer 
Qn 1 3 4 NA51 
Qp 2 3 4 NAS2 
* load resistance 
R1408 
* transistor model statement for National Semiconductor's 
* complementary transistors NAS1 and NAS2 
.model NAS] NPN (Is=10f Xti=3 Eg=1.11 vaf=100 B£=100 Ise=0 Ne=1.5 Ikf=0 


+ Nk=.5 Xtb=1.5 Br=1 Isc=0 Nc=2 ľkr=0 Re=0 Cjc=76.97p Mjc=.2072 

+ Vjc=.75 Fc=.5 Cje=5p Mje=.3333 vje=.75 Tr=10n Tf=1n Itf=1 Xt£=0-: 
+ vet£f=10) 

.model NAS2 PNP (Is=10f Xti=3 Eg=1.11 Vaf=100 B£=100 Ise=0 Ne=1.S5 Ikf=0 
+ Nk=.5 Xtb=1.5 Br=1 Isc=0 Nc=2 Ikr=0 Re=0 Cjcs112.6p Mjc=.1875 

+ Vjic=.75 Fc=.S5 Cje=5p Mje=.3333 vje=.75 Tr=-10n Tf=in gees 1 xtf=0 
+ vt£=10) 


** Analysis Requests ** 

.Tran l0us 3ms Oms 10us 

*» Output Requests ** 

«Plot Tran V(1) i(Vcc+) ` e 
.Plot Tran V(2) i(Vcc-) 

-Plot Tran V(4) i(R1) 

.Plot Tran V(1,4) i(Vcc») 

«Plot Tran V(2,4) i(Vec-) 

for Fourier Analysis (and THD) 

.FOUR lkHz V(4) 

for VIC, replace transient analysis with DC sweep 
.DC Vi -10V +10v SOmv 

«Plot DC V(4) 

.probe 


.end 


Fig. D.14 Dista neta de entrada del PSPICE para el circuito de la figura 9.39. 


..o. +. + 


** A CMOS Operational Amplifier (Sum CMOS Models) ** 


** Circuit Description ** 

* power supplies 

Vdd 4 0 DC +5v 

Ves S 0 DC -5V 

* differential-mode signal level 

va 101 0 DC 0V : 

* to DC sweep the input common-mode level, offset diff-input by +2200V 
* vá 101 0 DC +220.0uv 

Rá 101 0 1 

EV+ 2 100 101 0 +0.5 

EV- 1 100 101 0 -0.5 

* common-mode signar level 

vcm 100 0 DC ov. 

* front-end stage 

M1 7 1 6 4 pmos_transistor L=8u W=120u 
M 8 2 6 4 pmos_transistor L=8u W=120u 


Fig. D.15-- Lista néta de entrada del PSPICE para el circuito de la figura 10.40. 
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S nmos_transistor L=10u W=S0u 
S nmos_transistor L=10u W=50u 
4 pmos_transistor L=10u W=150u 
2nd gain stage ` 
5 nmos_transistor L=10u W=100u 
4 pmos_transistor L=10u W=150u - 
t source biasing stage 
M8 9 9 4 4 pmos_transistor L=10u W=150u 
Iref 9 5 25uA 
* compensation network 
Cc 8 10 10pF 
R 10 3 10k 
* Sum BNR CMOS transistor model: statements * 
.MODEL nmos_transistor nmos ( level=2 vto=1 nsub=1elé6 tox=8.5e-8 uo=750 
+ cgso=4e-10 cgdo=4e-10 cgbo=2e-10 uexp=0.14 ucrit=5e4 utra=0 vmax=5e4 
+ rsh=15 cj=4e-4 mj=2 pb=0.7 cjsw=8e-10 mjsw=2 js=1e-6 xj=lu 14d=0.7u ) 
.MODEL pmos_transistor pmos { level=2 vto=-1 nsub=2e15 tox=8.5e-8 uo=250 
+ cgso=4e-10 cdgdo=4e-10 cgbo=2e-10 uexp=0.03 ucrit=1e4 utra=0 vmax=3e4 . 
+ rsh=75 cj=1.8e-4 mj=2 pb=0.7 cjsw=6e-10 mjsw=2 js=le-6 xj=0.9u ld=0.6u ) . 
** Analysis Requests ** 
.DC VA -4mV +ámV 100uV 
* to DC' sweep the input common-mode level 
* .DC Vem -5V +5V 0.14 ` 
* for DC operating-point information and small-signal “DC gain” 
* .OP i 
* TF V(3) Va 
** Output Requests ** 
«PLOT DC V(3) 
.probe 
.end 


Fig. D.15 (continúa) 


** Fifth-Order Chebyshev Filter Circuit ** 
** Circuit Description ** 
* op-amp subcircuit 


.Subckt ideal_opamp 1 2 3 
* connections: 


k output | 

* +ve input | 

x ~ve input 

Eopamp 1 0 2 3 1e6 ` 

Iopen1l 2 0 0A ; redundant connection made at +ve input terminal ` 
Iopen2 3 0 0A ; redundant connection made at -ve input terminal ` 


.ends ideal_opamp 


** Main Circuit ** 

* input signal source 

vi 1 0 DC OV AC iV 

* first biquad stage (Wo=41.17k rad/s Q=1.4) 
X_A1_1 5 2 4 ideal_opamp 


X_A2_1 3 6 4 ideal_opamp 
R1_1 5 6 10k 

R2_1 4 5 10k 

R3_1 3 4 10k 

C4_1 2 3 2.43nF 

R5_1 1 2 10k A 

C6_1 6 0 2.43nF 

R6_1 6 0 14k 

X_A3_1 7 6 7 ideal_opamp 


* second biquad stage (Wo=62.46k rad/s Q=5.56) 
X_A1_2 11 8 10 ideal_opamp 

X_A2_2 9 12 10 ideal_opamp 

R1_2 11 12 10k 

R2_2 10 11 10k 

R3_2 910 10k 

Cc42 8 9 1.6nF 

R5._2 7 8 10k 


Fig. D.16  Lista:neta de entrada del PSPICE para el circuito de la figura 11.49(a). 
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c6_2 12. 0 1.6nF 

R6_2 12 0 55.6k A 
X_A3_2 13 12 13 ideal_opamp 
* first-order stage ` 
X_A1_3 15 0 14 ideal_opamp 
R1_3 13 14 10k 

R2_3 14 15 10k 

C1_3 14 15 5.5nF 

** Analysis Requests ** 

.AC LIN 100 1Hz 20kHz 

** Output Requests ** 

-PLOT AC VáB(15) Vp(15) 
.probe in 

.end 


Fig. D.16 (continúa) | 


** Second-Order Bandpass Filter Circuit (Nonideal Op-Amp) ** 
** Circuit Description **. 


* op-amp subcircuit 
.Subckt nonideal_opamp 1 2 3 
* connections: JI 
& output | |] 
* +ve input | 
* -ve input 
Ricm+ 2 0 SO0Meg 
Ricm- 3 0 S00Meg 
Rid 2 3 2Meg 

Gm 0 4 2 3 0.19m 

R1 4 0 1.3236 

C1 4 0 30pF 

Eoutput 50401 

Ro 5 1 75 

.ends nonideal_opamp 


** Main Circuit ** 

* input signal source 

Vi 10 DC OV AÇ 1v 

* Tow-Thomas Biquad 

X_Al 3 0 2 nonideal_opamp 
X_A2 5 0 4 nonideal_opamp 
X_A3 7 0 6 nonideal_opamp 


Rg 1 2 200k o 

Ri 2 7 10k 

R2 3 4 10k 2 
R3 5 6 10k 

R4 6 7 10k 

Rd 2 3 200k 

C1 2 3 1.59nF 

C2 4 5 1.59nF 


** Analysis Requests ** 
-AC LIN 100 8kHz 12kHz 
** Output. Requests ** 
-PLOT AC VáB(3) Vp(3) 
«Probe 

.end 


Fig. D.17 Lista neta de entrada del PSPICE para el circuito de la figura 11.52. 


** A Wien-Bridge Oscillator With Amplitude Stabilization ** 
** Circuit Description ** 
* ogp-amp subcircuit 


.subckt uA741 1 
* connections: | 


Fig. D.18 "Lista neta de entrada del PSPICE pára el circuito de la figura 12.42. 
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as 
non-inverting input 
inverting input 
positive power supply 
negative power supply 
output 


..... 2... +04» 


cl 11 12 8.661E-12 
c2 6 7 30.00£-12 


egnd 99 0 poly(2) (3,0) (4,0) 0.5.5 


t fb 7 99 poly(5) vb vc ve vlp vin 0; 10.61E6 -10E6 10E6 10E6 -10E6 
ga 6 0 11'12 188.5E£-6 Ñ 
gcm 0 610 99 5.961E-9 
iee 10 4 de 15.16£-6 
hlim 90 0 vlim 1K 
ql 11 213 qx 
1 


ro2 799100 ' 
rp 3 4 18.16E£3 ; ` 

vb 9 0ac0 

ve 3 53 dc 1 

ve 54 4 de 1 


vlim 7 8 dc 0 . 
vip 91 0 dc 40 M ` 
vln 0 92 de 40 

.model dx D(Is=800.0E-18 Rs=1) 

-.model qx NPN(Is=800.0E-18 Bf=93.75) 

.ends uA?41. 


** Main Circuit ** 

* power supplies 

Vcc 7 0 DC +15 

vee 8 0 DC -15V 

* Wien-bridge oscillator 

XAmp 2 6 7 8 4 uA741 

* loop gain is 1.1 (Rla=15k Rlb=35k) 

* change Rla and Rlb to change loop gain (maintain Rla+R1b=S0k) . 


Rla;6 0 15k 

Rib 6 5 35k 

R2.5 4 10k 

R3 2 0 10k 

c3 2 0 16nF IC=0V 

R4 3 4 10k 

C4 2 3 l6nF IC=0V 

* diode limiter circuit 
D1 4 5 DIN4148 

D2 5 4 DIN4148 


* model statements 
.model DIN4148 D (Is=0.1p Rs=16 CJO=2p Tt=12n Bv=100 Ibv=0.1p) 
i ** Analysis Requests ** x . 
.OPTIONS it15=0 
.OP ss . 
.TRAN 200us 20ms Oms 200us UIC A 
* for Fourier analysis (and THD) Ha 
* .FOUR 979.43Hz V(5) 
** Qutput Requests ** 
.PLOT TRAN V(4) V(5) 
.probe v(4) v(S) 
.end 


Fig. D.18 ` (continúa) 
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D-13 LISTA DE LOS ARCHIVOS DE ENTRADA DEL.SPICE PARA LOS EJEMPLOS DE SIMULACIÓN 


** The Active-Filter Tuned Oscillator ** 


** Circuit Description ** 


* op-amp subcircuit 
.Subckt uA741 123 
connections: . |] 


45 
: | 

* 

> norl-inverting input | | 

* inverting input j | | 
. positive power supply | | 
* 
s 
* 
* 


negative power .supply | 
output 


cl 11 12 8.6618-12 
c2 6 7 30.00E-12 


egnd 99 0 poly(2) (3,0) (4,0) 0 .5 .5 


fb 7 99 poly(5) vb vc ve vlp vln 0 10.61E6 -10E6 10€E6. 10E6 -1086 
ga 6 0 11 12 188.58E-6 
gcm 0 610 99 5.961E-9 
iee 10 4 de 15.16E-6 
hlim 90 0 vlim 1K 
al 11 213«qx 
1 


r2 6 9 100.0E3 
rci 3 11 5.3053 
rc2 3 12 5.305E3 
rel 13 10 1.836E3 
xe2 14 10 1.836£3 
ree 10 99 13.19E6 


ro2 7 99 100 

rp 3 4 18.16E3 : 

vb 9 0 dc o ¿ 
ve 3 53 dc 1 3 
ve S4 4 dc 1 

vlim 7 8ac 0 

vip 91 0 dc 40 


vin 0 92 dc 40 

.model dx D(Is=800.0E-18 Rs=1) 
-model qx NPN(Is=800.0E-18 B£=93.75) 
.ends uA741 


** Main Circuit ** 

* power supplies 

vce 8 0 DC +15V - 
Vee 9 0 DC -15V 

* high-Q filter circuit . 
Xopampl 3 5 8 9 1 uA741 zeki 
Xopamp2 7 5 8 9 4 uA741 j - 
50k 

16nF IC=0V 

10k 

1l16nF IC=0V 

10k 

10k 

10k 

e limiter circuit 

1 2 DiN4148 

D2 2 0 DIN4148 

R6 1 2 10k 

* model statement 

.model DiN4148 D (Is=0.1p Rs=16 CJO=2p Tt=12n Bv=100 Ibv=0. 19) 

** Analysis Requests ** 

.OPTIONS it15=0 É 

.TRAN 20us 50ms 45ms 20us UIC 


Fig. D.19 Lista neta de entrada del PSPICE para el circuito de la figura 12.44, 


SERR 
yw 


Le a 
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LISTA DE LOS ARCHIVOS DE ENTRADA DEL SPICE PARA LOS EJEMPLOS DE SIMULACIÓN D-14 


.FOUR 1kHz V(1) 

** Output Requests *” 
.PLOT TRAN V(1) V(2) 
.probe V(1) v(2) 

.end 


Fig. D.19 (continúa) 


** A Cascade Of CMOS Inverters (dynamic effects included) ** 


* store the simulation results requested in a graph data file 
options post 


«** Circuit Description ** 
* de supplies 
vdd 1 0 DC +*5v 
* input digital signal 
vi 3 0 DC 1.237 PWL (0,0V 10ns,0V 10.1ns,5V 30ns,5V 30.1ns,0V 50ns, ov) 
* lst CMOS inverter 
* also try PMOS (M2) width of W=3um 
M1 2 3 0 0 MN L=3um W=3um 
M2 2 3 1 1 MP L=3um W=10um 
cii 2 0 0.1pF 
* 2nd CMOS inverter 
* also try PMOS (M4) width of W=3um 
M3 4 2 0 0 MN L=3um W=3um 
M4 4 2 1 1 MP L=3um W=10um 
Cc12 4 0 0.1pF 
* BNR 3um transistor model statements (level 3) .: 
.MODEL MN nmos level=3 vto=.?7 kp=4.e-05 gamma=1.1 phi=.6 
lambda=.01 rd=40 rs=40 pb=.7 cgso=3. e-10 cgdo=3.e-10 
cgbo=5.e=10" fsh=25 cj=.00044 mj=.5 cjsw=6.e-10 mjsw=.3 
js=1.e-05 tox=5.e-08 nsub=1.7e+16 nss=0 nfs=0 tpg=1 xj=6. e-07 
ld=3.5e-07 uo=775 vmax=100000 theta=.11 eta=.05 Ez 
.MODEL MP pmos level=3 vto=-.8 kp=1.2e-05 gamma=.6 phi=.6 
lambda=.03 rá=100 rs=100 pb=.6 cgso=2.5e-10 cgdo=2.. .5e-10 
cgbo=5.e-10 rsh=80 cj=.00015 mj=.6 cjsw=4.e-10. mjsw=.6 
js=1.e-05 tox=5.e-08 nsub=5.e+15 nss=0 nfs=0 tpg=1 xj=5.e-07 
ld=2.5e-07 uo=250 vmax=70000 theta=.13 eta=.3 kappa=1 
* Analysis Requests ** 
.TRAN 0.ins SOns Ons 0.ins : 
* measure time from Vi.rise to Vol fall* 
.meas tphl1 trig v(3) rise=1 val=2.5 targ v(2) fall=1 val= 2. 5 
* measure time from Vi fall to Vol rise 
.meas tp1h1 trig v(3) fall=1 val=2.5 targ v(2) rise=1 val=2. 5 
taie Output Requests ** 
-op 
* for VIC 
¿dc Vi 0 +SV 10m 
pe TRAN V(2) V(3) v(4) 
.end 


Fig. D.20 Lista neta de entrada del HSPICE para el circuito dela Sra 13: $9: 


+ 
+ 
+ 
+ 


tR+ +++ 


+- Two-Input ECL OR Gate With Complementary NOR Output ** 


++ Circuit Description ** 
* de supplies . 

veel 1 0 DC -5.2v 

Vee2 13 0 DC -2.0v 

* input digital signals 
Va 12 0 DC 0V 

vb 11 0 DC -1.77v 

_* ECL Gate 

Qa 2 12 10 npn_transistor 
Qb 2 11 10 npn_transistor 
Qr 3 5 10 nmpn_transistor- . SA g A a 
Q2 0 3 9 npn_transistor 


Fig. D.21 Lista neta de entrada del PSPICE pal cifcuito.de la figura 14.54. 
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D-15 LISTA DE LOS ARCHIVOS DE ENTRADA DEL SPICE PARA LOS EJEMPLOS DE SIMULACIÓN 


030 2 8 npn transistor 
Ra 12 1 50k TC=1200u 
Rb 11 1 50k TC=1200u 
Re 10 1 779 TC=1200u 

Rc1 0 2 220 TC=1200u 

Rc2 0 3 245 TC=1200u 

Rt2 9 13 50 TC=1200u 

Rt3 8 13 50 TC=1200u 

* temperature-compensated voltage reference circuit 
Q1 0 465 npn transistor 

QD1 4 4 6 npn_transistor 

QD2 6 6 7 npn_transistor 

R1 0 4 907 —TC=1200u 

R2 7 1 4.98k TC=1200u o 
R3 5 1 6.1k TC=1200u 

* BJT model statement. 

‘odel npn_transistor ‘npn (Is=0.26fA Bf=100 Br=1 

Tí=0.lns Cje=1pF Cjc=1.5pF va=100) 

** Analysis Requests ** 
"* also try at temp of OC and 70C 

. TEMP 27C 

«DC Va -2V OV 10mv 

** Output Requests ** 

«Plot DC V(8) V(9) v(5) 

.Probe 

.end 


Fig. D.21 (continúa) 


** Cascade Of Two ECL Gates Connected By A Lossless Transmission Line ** ` 


* ECL two-input OR/NOR gate 


.Subckt OR/NOR_ECL 1211891 

* connections: ` LJ | I i 

f inputA | | | a 
Sel | 

+ - NORoutput ENS 

$ ` _ ORoutput | 

£ E ; veel * 

* 

* ECL Gate 


Qa 2 12 10 npn_transistor 
Qb 2 11 10 npn_transistor 
Qr 3 5 10 npn_transistor 


Q2 0 3 9 npn_transistor Se 7 Co siasat 
Q3 0 2 8 npn -transistor : : PEO: 
Ra 12 1 50k TC=1200u E ia 
Rb 11 1 50k TC=1200u 

Re 10 1 779 TC=1200u 

Rel 0 2 220 TC=1200u 


Rc2 0 3 245 TC=1200u 

£ Pro voltage reference circuit 
Q1 0 45 npn_transistor 7 : 
QD1 4 4 6 npn_transistor 

QD2 6 6 7 npn_transistor 

R? 04907  TC=1200u 
.R2 7 1 4.98k TC=1200u 

R3 516.1k TC=1200u 

* BJT model statement 

.model npn_transistor npn (Is=0.26fA Bf=100 Br=1 

+ TÍ=0.1ns Cje=1pF Cjc=1.S5pF Va=100) 
.ends OR/NOR_ECL 


** Main Circuit ** 

* dc supplies 

Veel 5 0 DC -5.2v 

Vee2 6 0 DC -2.0v 

* input digital signals 
Va 1 0 PWL (0,-1.77V 2ns,-1.77V 3ns,-0.884V 30ns,-0. UN 
Vb 2 0 DC -1.77v 


Fig. D.22 Lista neta de entrada del PSPICE para-el circuito de la figura 14. 57. 
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* ist OR/NOR gate: inputB is held low 

Xnor_gatel 1.2 3 4 S OR/NOR_ECL 
. * 2nd OR/NOR gate: inputB is held low 

Xnor_gate2 7 2 8 9 S' OR/NOR_ECL 

* transmission line interconnect + terminations 

* also try with Z0=300 (but keeping termination resistors of 50) 
Tinterconnect 3 0 7 0 Z0=50 Td=10ns 

Rt1 7 6 50 

Rt2 4 6 50 

Rt3 8 6 50 

Red 9 6 50 

** Analysis Requests ** ; 

* increase 30ns to 400ns for case of improper termination 
.TRAN 0.05ns 30ns Os 0.05ns 

*»* Output Requests ** 

.Plot TRAN V(1) V(3) V(7) V(8) 

.probe 

.end 


Fig. D.22 (continúa) 
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Algunos teoremas 
útiles de redes 


INTRODUCCIÓN 


En este apéndice repasamos tres teoremas de redes que son útiles para simplificar el análisis de 


. circuitos electrónicos: el teorema de Thévenin, el teorema de Norton y el teorema de absorción 


de fuente. 


TEOREMA DE THÉVENIN 


El teorema de Thévenin se.emplea para representar una parte de una red por una fuente de voltaje 
V, y una impedancia en serie Z,, como se muestra en la figura E. 1. En la figura E.1(a) se ilustra una 
red dividida en dos partes, A y B; en la figura E.1(b), la parte A de la red ha sido sustituida por su 
equivalente de Thévenin: una fuente de voltaje V, y una impedancia en serie Z,. En la figura E.1(c) 
se presenta la forma en que V, debe determinarse: simplemente se ponen en circuito abierto los dos 
terminales de la red A y se mide (o se calcula) el voltaje que aparece entre estos dos terminales. 
Para determinar Z, en la red A reducimos a cero todas las fuentes externas (es decir, independientes) 
al poner en cortocircuito las fuentes de voltaje y poner en circuito abierto las fuentes de corriente. 
La impedancia Z, será igual ala impedancia de entrada de la red A después de efectuar esta reducción, 
como se ilustra en la figura E.1(d). 


TEOREMA DE NORTON 


E-1 


El teorema de Norton es el dual del teorema de Thévenin. Se emplea para representar una parte de 
una red por una fuente de corriente Z, y una impedancia en paralelo Z,,, como se muestra en la figura 
E.2. En la figura E.2(a) se ilustra una red dividida en dos partes, A y B; en la figura E.2(b), la parte 
A ha sido sustituida por su equivalente de Norton: una fuente de corriente J, y una impedancia en 
paralelo Z,,. La fuente de corriente de Norton /, se puede medir (o calcular) como se indica en la 


. figura E.2(c). Los terminales de la red que se reduce (red A) se ponen en cortocircuito, y la corriente 


I, será igual simpleñente a la corriente de cortocircuito. Para determinar la impedancia Z, primero 
reducimos a cero la excitación externa en la red A, es decir, ponemos en cortocircuito las fuentes .. 
independientes de voltaje y en circuito abierto las fuentes independientes de corriente. La impedan- : 

cia Z, será igual a la impedancia de entrada de la red A después que haya tenido lugar este proceso ; 
de eliminación de fuentes. Entonces, la impedancia Z, de Norton es igual a la impedancia Z, de 
Thévenin. Finalmente, nótese que 7, = V/Z, donde Z = Z,„ = Z, 
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TEOREMA DE NORTON E-2 


(y l (d) 


Fig. E.1 Teorema de Thévenin: 


Fig. E.2 Teorema de Norton. 


E EJEMPLOEA. 


En la figura E. TT dí crio de sir Vipolr de uni wvansisrr có un dispositivo de 
tres terminales con los terminales marcados E (emisor), B (base) y C (colector). Como se ve, la base 
está conectada a la fuente de alimentación V* de cd a través del divisor de voltaje compuesto por R, y 
R. El colector está conectado a la fuente V* de cd a través de R, y a tierra a través de R,. Para simplificar 
el análisis, deseamos reducir el circuito por medio de la aplicación del teorema de Thévenin. 


SOLUCIÓN l So 


El teorema de Thévenin se puede usar en aa lado de la base para diar la red compuesta de V*, R; 
y R, a una fuente de voltaje Vas de cd,:- Z 
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E-3 ALGUNOS TEOREMAS ÚTILES DE REDES 


(a) (b) 
Fig. E.3 Teorema de Thévenin aplicado para amplificar el circuito de (a) en-(b). (Véase el ejemplo E.1.) 


E R 
i i VK R +R 


y una resistencia Rp, 
Rg = R/R 


donde // denota “en paralelo con”. En el lado del colector se puede aplicar el teorema de Thévenin 
para reducir la red compuesta de V*, R, y R, a una fuente de voltaje Vcc de cd, 


Ra 


Vec = Vt — 
cc RAR, 


y una resistencia Rc, -© 0 


=RyIR, 
El circuito reducido se ilustra en la figura E.3(b). ` 


TEOREMA DE ABSORCIÓN DE FUENTE 


Considere la situación que se presenta en la figura E.4. En el curso del análisis de una red, encontramos 
una fuente de corriente controlada J, que aparece entre dos nodos cuya diferencia de voltaje es el voltaje 
de control V, es decir, I = gma}, donde g. es una conductancia. Se puede sustituir esta fuente controlada 
por una impedancia Z, = VI, = 1/Zm como se ve en la figura E.4, porque la corriente tomada por esta 
impedancia. será igual a la corriente de la fiénte controlada que hemos sustituido. 


Fig. E.4 Teorema de 
absorción de fuente. 
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TEOREMA DE ABSORCIÓN DE FUENTE E-4 


EJEMPLO E.2 


En la figura E.5(a) se muestra el modelo de circuito equivalente a pequeña señal de un transistor. 
Deseamos hallar la resistencia R;, “viendo” hacia el terminal del emisor E, es decir, entre el emisor 
y tierra, con la base B y el colector C a tierra. 


Rin 


(a) 
Fig. E.5 Circuito para el ejemplo D.2. 


SOLUCIÓN 
De la figura E.5(a) vemos que el voltaje v, será igual a —v,. Entonces, mirando entre.E y tierra 
vemos una resistencia r, en paralelo con una fuente de corriente que toma una corriente gmVe que 


se aleja del terminal E. Esta última fuente puede ser sustituida por una resistencia (1/g,,), resultando 
en la resistencia de entrada Ri, dada por 


Ria = 7/12) 


como se ilustra en la figura E.S(b). 


SE MENA A 
: Ejercicios 


: E.1 Se mide una fuente y se encuentra que tiene un voltaje de 10 vy a circuito abierto y proporciona una corriente de 
| 1 mA hacia un cortocircuito. Calcule sus parámetros de fuente equivalente de Thévenin y Norton, 


1 Resp. V,=10V;Z,= z,=10k0; 1,=1mA 
E 


$ E.2 Enel circuito que se muestra en la figura EE.2, el diodo tiene una caída de voltaje Vp= = z0. 7 v. Utilice dt teorema 
k de Thévenin para simplificar el circuito y. de. aquí calcular la corriente, de diodo Ip.. 


y: 


ONE LILITA REP TEEI TAASEN ER 3 


l E Resp: 1 mA r f 
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E-5. ALGUNOS TEOREMAS ÚTILES DE REDES 


+20 V 


E.3 El dispositivo M de dos terminales del circuito de la figura EE.3 tiene una corriente ly = 1 mA inde- 
pendiente del voltaje V,y entre sus terminales. Utilice el teorema de Norton para simplificar el circuito y de aquí calcular 


el voltaje Vas. 


Resp. 5V 


A 
E 
4 
3 
E 
; 
i 
E 
g 
E 


PROBLEMAS 


E.1 Considere el circuito equivalente de Thévenin carac- 
terizado por Y, y Z, Encuentre el voltaje de circuito 


*-abierto Voc y la corriente de cortocircuito (es decir, la'* ` 
corriente que circula cuando los terminales sé ponen ` 


en corto) Ix. Exprese Z, en términos de Vo € Lo. 

E.2 Repita el problema E.1 para un equivalente de Norton 
caracterizado por Ly Za. 

E.3 “Un divisor de voltaje está formado por un resistor de 
9 kQ conectado a +10 V y un resistor de 1 kQ 
conectado a tierra. ¿Cuál es el equivalente de Théve- 
nin de este divisor de voltaje? ¿Qué voltaje de salida 


E.4 


ESB 
--täda entre B y tierra en la figura E.S (es decir, en lugar 


TURN ROSITA STARR LD DL RIRS RL LR TRIAS APRETAR A 


resulta si está cargado con 1 KQ? Calcule esto en dos 


_ formas: directamente y usando su equivalente de Thé- 
"Encuentre el voltaje de salida y resistencia de salida 


del circuito que se ilustra en la figura PE.4, conside- 
rando una sucesión de circuitos equivalentes de Thé- | 
venin. 

Repita el problema E.2 con'una resistencia Ry conec- 


de conectar a tierra la base B como se indica en la 
figura E.5). 
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PROBLEMAS E-6 


1k0 IKR — IK 


10 V 


S E.6 En la figura PE.6(a) se muestra el símbolo de circuito 
(Fuente) | del transistor de unión de efecto de campo (JFET) de 
canal p, que se estudia en el capítulo 5. Como se 
indica, el JFET tiene tres terminales. Cuando el termi- 
nal de compuerta G se conecta al termina! de la fuente 
S, se obtiene el dispositivo de dos terminales que se 
muestra en la figura PE.6(b). Su curva característica 


(Compuerta) ¿ 


i-v está dada por 
E - a z 2 
i=hos|2 T - 6 | para v < Vp 
D 
(Dren) i= Loss : yo para v 2 Vp 
(a) : o (b) . l o donde Joss y: Vp son constantes para el JFET en par- 


ticular. Ahora considere el circuito que se muestra en 

* la figura PE.6(c) y sea-Vp= 2 V e Ipss = 2 mA. Para 
V* = 10 V, demuestre que el JFET está operando en 
el modo de corriente constante y encuentre el voltaje 
en sus terminales. ¿Cuál es el valor mínimo de V* 
para el cual este modo de operación se mantiene? Para 
Y* =2 V encuentre los valores de Z y V. 
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Circuitos de una constante 
de tiempo 


INTRODUCCIÓN 


Los circuitos de una constante de tiempo (STC) son los que están compuestos de un componente 
reactivo (inductancia o capacitancia) y una resistencia, o pueden reducirse a estos elementos. 
Un circuito STC formado por una inductancia L y una resistencia R tiene una constante de tiempo 
T= LIR. La constante de tiempo 7 de un circuito STC compuesto de una capacitancia C y una 
resistencia R está dada por T= CR. 

Aun cuando los circuitos STC son bastante sencillos, juegan un papel importante en el diseño 
y análisis de circuitos lineales y digitales. Por ejemplo, el análisis de un circuito amplificador por 
lo general puede reducirse al análisis de uno o más circuitos STC. Por esta razón repasaremos en 
este apéndice el proceso de evaluar la respuesta de circuitos STC, a señales senoidales y de otras 
entradas tales como son ondas en escalón y pulsos. Estas últimas ondas de señales se encuentran en 
algunas aplicaciones de: amplificadores, pero son más ad en circuitos de conmutación, 
incluyendo circuitos digitales. ` 


EVALUACIÓN DE LA CONSTANTE DE TIEMPO 


- El primer paso en el análisis de un circuito STC es evaluar su constante de tiempo 7. 


EJEMPLO F.1 


Reduzca el circuito de la figura F. laja a un circuito de una constante de tiempo (STC) y encuentre 
su constante de tiempo. l 


SOLUCIÓN 


El proceso de reducción se ilustra en la figura F.1 y consiste en aplicaciones repetidas del teorema 
de Thévenin. El circuito final se muestra en la figura F.1(c), del cual obtenemos la constante de 
tiempo como 


T=C¿R/NR; + (R //R))} 


Evaluación rápida de 7 


En'muchos ejemplos será importante estar en aptitud de evaluar rápidamente la constante de tiempo 
T de un circuito STC dado. Un método sencillo de lograr este objetivo consiste primero en reducir 
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EVALUACIÓN DE LA CONSTANTE DE TIEMPO F-2 


BR; R3 


(a) 


(Ri Il R2) R3 


TE 
INR, +R 


(b) 


Ra || [R3 + (Ri RD] 


CO) m 
IR HR \R; + R; + (R; || Rd c vo 


(c) 


Fig. F.1 Reducción del circuito en (a) al circuito STC en (e) por la repetida aplicación del teorema de 
Thévenin. ; : 


la excitación a cero; es decir, si la excitación es por una fuente de voltaje, poner ésta en cortocircuito, 
y si es por una fuente de corriente, abrirla. Entonces, si el circuito tiene un componente reactivo y 
varias resistencias, “tomarse” de los dos terminales del componente reactivo (capacitancia o 
inductancia) y hallar la resistencia equivalente R., vista por el componente. La constante de tiempo 
es entonces L/R., © CR¿. Como ejemplo, en el circuito de la figura F.1(a) encontramos que el 
condensador C “ve” una resistencia R, en paralelo con la combinacion en serie de R, (R, en paralelo 
con no 1). Por lo tanto, 


= RR; + (RIR) 


yla constante de tiempo es CR.¿. 

En algunos casos se puede] hallar que el circuito tiene una resistencia y varias capacitancias O 
inductancias. En tal caso debe invertirse el procedimiento; es decir, “tomarse” de los terminales de 
la resistencia y hallar la capacitancia equivalente Ce, o inductancia equivalente Leq, vista por esta 
resistencia. La constante de tiempo se halla entonces como CeR O Loy/R. Esto se ilustra en el 
ejemplo F.2. 


EJEMPLO F.2 


Encuentre la constante de tiempo del circuito de la inn F.2. 
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F-3 CIRCUITOS DE UNA CONSTANTE DE TIEMPO 


Fig. F.2 Circuito para el ejemplo F.2. 


SOLUCIÓN 
Después de reducir a cero la excitación al poner en cortocircuito la fuente de voltaje, vemos que la` 


resistencia R “ve” una capacitancia equivalente C, + C}. Entonces la constante de tiempo 7 está 
dada por 


T= (C: + CR 


Finalmente, hay casos donde un circuito STC tiene más de una resistencia y más de una 
capacitancia (o más de una inductancia). En tal caso, debe realizarse algún trabajo inicial para 
_ simplificar el circuito, como se ilustra en el ejemplo F.3. 


EJEMPLO F.3 


Aquí mostramos que la respuesta del circuito de la figura F.3(a) se puede obtener usando el método 
de análisis de circuitos de una constante de tiempo (STC). 


SOLUCIÓN 


Los pasos del análisis están ilustrados en la figura F.3. En la figura F.3(b) demostramos el circuito 
- excitado por dos fuentes de voltaje iguales pero separadas. El lector debe convencerse de la equi- 
“valencia de los circuitos de la figura F. 10) y la figura F. 3(0). La “treta” empleada para obtener el 
arreglo de la figura F.3(b) es una muy útil. 
p ‘La aplicación del teorema de Thévenin al circuito de la izquierda de la línea XX” y luego al ' 
circuito a la derecha de esa línea resulta en el circuito de la figura F.3(c). Como éste es un circuito 
líneal, la respuesta se puede obtener usando el principio de superposición. Específicamente, el 
voltaje de salida vo será la suma de los dos componentes vo, y Voz. El primer componente, vo;, es 
la salida debida a la fuente de voltaje del lado izquierdo con la otra fuente de voltaje reducida a 
_ cero. El circuito para calcular vo, se muestra en la figura F. 3(d). Es un circuito STC con una 
i constante de tiempo dada por 


7=(C,+ CRB) 


Análogamente, el segundo componente vo, es la salida obtenida con la fuente de voltaje de la 
izquierda reducida a cero. Se puede calcular del circuito de la figura F.3(e), que es un circuito STC 
con una constante de tiempo igual a la dada antes. 

Finalmente, debe observarse que el hecho que el circuito sea un STC también se puede 
averiguar si se hace cero la fuente independiente v; de la figura F. ds Den mismo modo, la constante 
de tiempo es entonces. inmediatamente obvia. : 
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(Ry || Rz) a i (Ci + C) 


R 
lx) (Ci + C voi 


lara 
IC, + C, 


(d) e A (e) 
vo F voi + Voz 


Fig. F.3 La respuesta del circuito en (a) se puede hallar por superposición, es decir, al sumar las respuestas 
de; los circuitos en (d) y (e). 


CLASIFICACIONES DE CIRCUITOS STC 


Eos circuitos STC se pueden clasificar en dos categorías: tipo de paso bajo (LP) y tipo de paso alto 
(HP); cada una de estas dos categorías muestra respuestas características diferentes de señales. El trabajo 
de averiguar si un circuito STC es del tipo LP o HP se puede hacer en varias formas, la más sencilla de 
las cuales utiliza la respuesta en el dominio de la frecuencia. Específicamente, los circuitos de paso bajo 
dejan pasar cd (es decir, las señales con cero frecuencia) y atenúan altas frecuencias, con la transmisión 

- . Siendo cero a w = co. De esta manera se puede probar el circuito ya sea aw=0 o.a w = œ. Aw =0, los 
condensadores deben ser sustituidos por circuitos abiertos (1/jwC= eo). y los inductores deben ser 
sustituidos por cortocircuitos (juL =0). Entonces, si la salida es cero, el circuito es del tipo de paso alto, 
mientras que si la salida es finita, el circuito es del tipo de paso bajo. Opcionalmente, se puede probar a 
w= se al sùstituir los condensadores por cortocircuitos (1/jwC= 0) y los inductores por circuitos abiertos 
QwL = co). Entonces, si la salida es finita, el circuito es del tipo de paso alto (HP), mientras que si la 
salida es cero, el circuito es del tipo paso bajo (LP). En la tabla Fl e eS EN 
resultados (s.c. = cortocircuito; o.c. = circuito abierto). - 
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Tabla F.1 REGLAS PARA HALLAR EL TIPO DE CIRCUITO STC 


Prueba en Sustituir, El circuito es LP si El circuito es HP si 
ens Mec o sr aperta Salida es finita ` Salida es cero 
, L por cortocircuito 
a C por cortocircuito Salida es cero Salida es finita 
L por circuito abierto 


4 


En la figura F.4 se ilustran ejemplos de circuitos STC de paso bajo y, en la F.5, de paso alto. 
Para cada circuito hemos indicado las variables de interés de entrada y salida. Nótese que un circuito 


R L L R 
+ + 
vı C T Vo Vi R vo . vı la o 
(a) (b) (c) 


ta (6) O 


(8) l A (e)” o A (Ê) 
Fig. F.5 Circuitos STC del tipo de paso alto. 
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dado puede ser de cualquiera de las dos categorías, dependiendo de las variables de entrada y salida. 
El lector debe verificar, usando las reglas de la tabla F.1, que los circuitos de las figuras F.4 y F.S 
se encuentren correctamente clasificados. 


A ar IO A A T anea EAC OT ms AAA AAA EL 
Ejercicios z 
: 


F.1 Encuentre las constantes de tiempo para los circuitos que se muestran en la figura EF.1. 


Elio (Li// L2) 
Resp. (a) ==, (b) (RRJ 


TEPKI L EUTIN IRU ET 


PRR TRDA VA AIIE IIINE EE RN ARERI DOE SET ITE ERREN TLIN KEI IR A 


Lı 


` Fig. EF.1- 


(b) 


F.2 Clasifique los siguientes circuitos como STC de paso alto o paso bajo: figura F.4(a) con salida ¡ io en C a tierra; 
figura F.4(b) con salida ¡y en R a tierra; figura F.4(d) con salida ¡y en C a tierra; figura F.4(e) con salida ip en R a 
tierra; figura F. 5b); con salida į io en L a tierra; y nana F. S(d) con salida voen paralelo con C. 


Resp mi LP; HP; HP; a LP 


x 
gi 
p 
k 
E 
R 
E 
ES 
A 
: 
a 


G 


RESPUESTA e FRECUENCIA DE CIRCUITOS STC 


Circuitos de paso bajo 


. La función de transferencia T(s) de un circuito de una constante de impo (STO). de paso bajo se 
puede escribir en la forma 


EP e 
1 + (s/t) ; (en 


que, para frecuencias fisicas, donde s =:jw, se convierte en - 


T(s)= 


Aa K OS K 
TG) = TE joalo) (52) 
donde K es la magnitud de la función de traíisferencia:27w= 0 (cd) y. 'está definida por 
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` we = Vr 
donde 7 es la constante de tiempo. Entonces, la respuesta en magnitud está dada por 


K . 
TUN = -== .3 
ITG) NVI + (wlw (F.3) 
y la respuesta en fase está dada por de 
l gw) = tan” (wiwo) (F.4) 


En la figura F.6 se ilustran curvas de las respuestas en magnitud y fase para un circuito STC 
de paso bajo. La respuesta en magnitud mostrada en la figura F.6(a) es simplemente una gráfica de 
la función de la ecuación (F.3). La magnitud está normalizada con respecto a la ganancia K de cd 
y se expresa en dB, es decir, la gráfica es para 20 log|7(yw)/K], con una escala logarítmica empleada 
para el eje de la frecuencia. Además, la variable de frecuencia se ha normalizado con respecto a wo. 
Como se ve, la curva de magnitud está cercanamente definida por dos asíntotas rectas. La asíntota 
de baja frecuencia es una recta horizontal a O dB. Para hallar la pendiente de la asíntota de alta 
frecuencia considere la ecuación (F.3) y sea w/w > 1, resultando en 


E 
¡My =K” 
20 log | Pue! (dB) 
3dB a 
0 —6 dB/octava 


. o. 
Pa -20 dB/década 


-20 
30 2 (escal 
— — (escala 
0.1 1 10 logarítmica) 
(a) 
2 (escala 
` % logarítmica) 


Fig. F.6 (a) Respuesta en magnitud y: (b) en fase de circuitos. STC del tipo de paso bajo. 
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Se deduce que si w se duplica en valor, la magnitud se reduce a la mitad. En un eje logarítmico de 
frecuencia, las duplicaciones de w representan puntos igualmente espaciados, con cada intervalo 
denominado octava. La reducción a la mitad de la función de magnitud corresponde a una reduc- 
ción de 6 dB en transmisión (20 log 0.5 = —6 dB). Entonces, la pendiente de la asíntota de alta 
frecuencia es —6 dB/octava. Esto se. puede expresar de manera equivalente como -20 dB/década, 
donde una década se refiere a un aumento en frecuencia en un factor de 10. 

Las dos asíntotas rectas de la curvade respuesta eri magnitud se encuentran en la “frecuencia de 
corte” o “frecuencia de interrupción” wọ. La diferencia entre la cùrva real de respuesta en magnitud y la 
respuesta asintótica es máxima a la frecuencia de 'corte, donde su válor es 3 dB. Para verificar que este 
valor sea correcto, simplemente se sustituye w = wo en la ecuación (F.3) para obtener 


[TGww)| = KN 


Entonces, a w = wọ la ganancia cae en un factor de V2 con relación a la ganancia de cd, que 
corresponde a una reducción de 3 dB en ganancia. La frecuencia de corte wọ se conoce en forma 
apropiada como frecuencia de 3 dB. 

Semejante a la respuesta en magnitud, la curva de respuesta en fase que se muestra en la figura 
F.6(b) está cercanamente definida por asíntotas rectas. Nótese que a la frecuencia de corte la fase es —45*, 
y que para w >> wy la fase se aproxima a —90°. También nótese que la recta de -45%década se aproxima 
a la función de fase, con un error máximo de 5.7? sobre la banda de frecuencia de 0.1w a 10w. 


EJEMPLO F.4 


Considere el circuito que se muestra en la figura F.7(a), donde un amplificador ideal de voltaje de 
ganancia y = —100 tiene una pequeña capacitancia (10 pF) conectada en su trayectoria de retroali- 
mentación. El amplificador está alimentado por una fuente de voltaje que tiene una resistencia de 
fuente de 100 kQ. Demuestre que la respuesta en frecuencia V/V, de este amplificador es 
equivalente a la de un circuito de una constante de tiempo (STC), y trace la respuesta en magnitud. 


SN SOLUCIÓN 


Un análisis directo del circuito de la figura F.7(a) resulta en la función de transferencia 
v, 
LA 1 +sRC;(-u + 1) 


e pueden ver que es ind dicto STC de pro Eo oa EEEN E EET (o, 
“lo que es lo mismo, 40 dB) y una constante de tiempo 7= RC; (4 +1)=100x 10° x 10x 10"?x 101 ~ 
107 s, que corresponde a una frecuencia wọ = 1/7= 10* rad/s. cia en magnitud se ilustra en la 
figura F.7(b). 


Circuitos de paso alto 
La función de transferencia To) de un circuito STC de paso alto end se e expresar en la forma 
Ks 


T(s) = a (F.5) 
que para frecuencias fisicas s = jw se convierte en 
i FUR) ES jwdw -- (E.6) 
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© Cp=10pF 


0 H 
107 10} des 10 10 * 1E 


fo = 1.6 X 10° Hz 


(b) 
Fig. F.7 (a) Circuito amplificador y (b) trazo de la magnitud:de su función de transferencia. 


donde K denota la ganancia a medida que s o w se OTRA infinito ye wo es la 1 inversa de la 
constante de tiempo T, . 


Who = e 


La respuesta en magnitud an l . 
PONIA K E pS 
e ON rF po 
y la respuesta en fase | y 
gw) = tan wdw) ES). 


aparecen en la figura F.8. Al igual que en el caso de paso bajo, las curvas de magnitud y fase están 
bien definidas por asíntotas rectas. Debido a la similitud (o, más correctamente, dualidad) con el 
caso de paso bajo, no se darán más explicaciones. 
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20 log | 


TGo) | (dB) . 


—10 
+20 dB/década 


: . w : ; 
— (escala 
0.1 l 10 ' logarítmica) 


(a) 


L escala ` 
o logarítmica) 


(b) AEA 
Fig. F.8 (a) Respuesta en magnitud y (b) en fase de circuitos STC del tipo de paso alto. 


a, d 


POPE PRL RSS IAN TOR ATRAS 


Ejercicios za, E 


F.3 Encuentre i transmisión de cd, la frecuencia de corte fa y la transmisión a f= 2.MBz para el circuito STC que se 
¡ilustra en la figura EF.3. ` Í 


10 kQ 


Resp. Ks)= 


Fig. EF.3 


Resp. -6 dB; 318 kHz; -22 dB. 


F.4 Encuentre la función de EE E Ts) del circuito de la figura F.2. ¿De qué tipo de red STC se trata? 


s 
E + E s+ [1⁄C, + a E 


an 


IOLE IEIS ATTELS TAII O AE ER A 


AARAA LEGIT DARAS 


PERETII 
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F.5 Para el circuito del ejercicio F.4, si R= 10 kQ, encuentre los valores de condensador que resulten en que el circuito 
tenga una transmisión de alta frecuencia de 0.5 V/V y una frecuencia de corte wọ = T0 rad/s. 


Resp. C¡=C,¿=S pF 


F.6 Encuentre la ganancia de alta frecuencia, la frecuencia fo de 3 dB, y la ganancia a f= 1 Hz del amplificador 
acoplado capacitivamente que se ilustra en la figura EF.6. Suponga que el amplificador de voltaje es ideal. 


0.1 uF 


ES 
x% 
E 
G 
E 
E 
E 
E 
5 
$ 
à 


' 
(PARE SNAIL IDE IDR AI CNE ARA DS RIA ERIAREN EA 


V; . Fig. EF.6...... 
Resp. 40 dB; 15.9 Hz; 16 dB 
at a md AREA O ETANOL AAE E EAEE Aa ra aE 


RESPUESTA DE ESCALÓN DE CIRCUITOS STC 


En esta sección consideramos la AEA de circuitos de una constante de tiempo (STC) a la señal 
de función de escalón que se ilustra en la figura F.9. El conocimiento de la respuesta de escalón 
hace posible una rápida evaluación de la respuesta de otras ondas de señales de conmutación, como 
son los pulsos y ondas cuadradas. 


ET 


Fig. F.9 Una señal de función de escalón 
de altura $. 


Circuitos de paso bajo 


En respuesta a una señal de entrada de escalón de altura S, un circuito STC de paso bajo (con una 
ganancia de cd K = 1) produce la onda que se muestra en la figura F.10. Nótese que mientras 
la entrada se eleva de 0 a S en 1=0, la salida no responde a este transitorio y simplemente empieza a 
elevarse en forma exponencial hacia el valor final de cd de la entrada, S. A largo-plazo, es decir, 
para t > 7, la salida se aproxima al valor de cd de S, una manifestación del hecho que los circuitos 
de paso bajo dejan pasar fielmente la cd. 

La ecuación de la onda de salida se puede obtener de la expresión 


E =, © YÀ) =Y (Lor Yode" E = (E9) 


donde Y.. denota el valor final o el valor hacia el cual se dirige la salida y Yo. denota el valor de la 
salida inmediatamente después que / = 0. Esta ecuación expresa que la salida en ca tiempo 
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yu) 


Fig. F.10 Salida y(t) de un 

circuito STC de paso bajo ex- 
; “citado por un escalón de altu- 
ra 


Tangente R 


t es igual a la diferencia entre el valor final Y. y una brecha cuyo valor inicial es Y.. — Yo y que se 
“contrae” exponencialmente. En nuestro caso Y. =S y Yo, = 0; por lo tanto, 


YOE- e”) (E.10) 
La atención del lector se lleva a la pendiente de la tangente a y(f) a t = 0, que está indicada en la 
figura F.10. 
Circuitos de paso alto.: 


En la figura F.11 se ilustra la respuesta de un circuito STC de paso alto (con una ganancia K= 1 de 
alta frecuencia) a un escalón de entrada de altura S. El circuito de paso alto transmite fielmente el 
transitorio de la señal de entráda (el-cambio de escalón) pero bloquea la cd. Entonces: la salida a 
t=0 sigue la entrada $ 


Y»=sS 
y entonces decae hacia cero, 

E o 

Al sustituir por Yo. y Y. en la ecuación (E9) resulta en la salida y(9, 


x)= ser (F.11) 


La atención del lector: se leva: a; Ja pendienede la tangentea yoat a. t E 0, indicada, en la figura F.11. 


o E ER zo oa 


a a a qa A A 
= 


Fig. F. 11 Salida aD d de un circuito 
STC de paso alto excitado por un“esca- * 
lón de altura S. 


1314 


F-13 CIRCUITOS DEUNA CONSTANTE DE TIEMPO 


EJEMPLO F.5 


Este ejemplo es una continuación del problema considerado en el ejemplo F.3. Para una entrada v, 
. que es un escalón de 10 V, encuentre la condición bájo la cual la salida vo es un escalón perfecto. 


ye SOLUCIÓN MO i 


Siguiendo el análisis del ejemplo F.3, que se ilustra en la figura F.3, tenemos 
Voi = k, [1001 - e%)] 


donde , 
i y 2 en i3 s £ Ro 
de k= R+R 
S . 
Vo =k(10e") 
donde 
- € 
ia C+ 


To = (Ci FC RNIRO ` 
Entonces o 
Vo = Voi + Vo 
= 10k, + 100 (k, — — ko) 
Se deduce que la salida puede ser un escalón perfecto de altura 10k, volts si hacemos ETR para que 
k= k, 


es decir, si la razón de divisor de e voltaje resistivo sé hace igual a la razón de divisor de voltaje 
- capacitivo. z 

Este ejemplo ilustra una técnica importante, es decir, la de un “atenuador compensado”. Una 
aplicación de esta técnica se encuentra-en el diseño-de la punta de prueba de un osciloscopio. En el 
problema F.3 se investiga el problema de la punta de prueba de un osciloscopio. 


Ejercicios 


E7 Para el circuito de la figura F-4(/) encuentre vo sis un escalón de 3 mA, R= 1kQyC= po 


Resp.. 3i- -A Eo a : A 


z F.8 En crio dela figura PS) encuentre (Os sun escalón de 2 mA, R= 2k0yL= 10 4H. 


j Eme UR 
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i F.9 El circuito amplificador de la figura EF.6 es alimentado con una fuente de señales que entrega un escalón de ¿ 
. 20 mV. Si la resistencia de la fuente es de 100 kQ, encuentre la constante de tiempo 7 y volt). E 
Resp. 7=2x 107 s; vo(t)=1xe* a 
E . 
F.10 Para el circuito de la figura F.2 con Ci = C,=0.5 pF, R= 1 MA, encuentre volt) si v£) es un escalón de 10 V. : 
, Resp. 5e” i 
E F.11, Demuestre qe el área neo el exponencial de la figura F.11es igual al del rectángulo de altura S y ancho 7. : 
Na O EE NE, 


RESPUESTA DE PULSOS DE CIRCUITOS STC 


En la figura F.12 se ilustra una señal de pulso cuya altura es P y cuyo ancho és T. Deseamos hallar la 
respuesta de circuitos de una constante de tiempo (STC) a señales de entrada de esta forma. Nótese al 
inicio que un pulso puede ser considerado como la suma de dos escalones: uno positivo de altura P que 
ocurre en t = 0 y uno negativo de altura P que ocurre en t= T. Entonces la respuesta de un circuito lineal 
ala señal de pulso se-puede obtener al sumar las respuestas a las dos señales de escalón. 


Circuitos de paso bajo 


_En la figura F.13(a) se ilustra la respuesta de un circuito STC de paso bajo (que tiene ganancia 
unitaria de cd) a un pulso de entrada de la forma que se aprecia en la figura F.12. En este caso hemos 
supuesto que la constante de tiempo 7 está en el mismo valor que el ancho 7 del pulso. Como se 
muestra, el circuito de paso bajo (LP) no responde al cambio de escalón en el borde de subida del 
pulso; en lugar de ello, la salida comienza a elevarse en forma exponencial hacia un valor final de P. 
Esta elevación exponencial, sin embargo, se detendrá en el tiempo 1 = T, es decir, en el borde 
posterior (o de bajada) del pulso cuando la entrada experimenta un cambio negativo de escalón. 
De nueva cuenta, la salida responderá al iniciar un decaimiento. exponencial hacia el valor final de 
la entrada, que es cero: Finalmente, nótese que el área bajo la onda de salida será igual al área bajo la 
onda del pulso de entrada, ya que el circuito de paso bajo deja pasar fielmente la cd. 

Al conectar una señal de pulso de una parte. de un sistema electrónico a otro, ocurre por lo 
general un efecto de paso. bajo. El circuito de paso bajo en este caso se forma por la resistencia de 
salida (resistencia equivalente de Thévenin) de la parte del sistema desde la que se origina la señal 
y la capacitancia de entrada de la parte del sistema a la que se alimenta la señal. Este filtro inevitable 
de paso bajo causará distorsión de la señal del pulso, del tipo que se muestra en la figura F.13(a). 
En un sistema bien diseñado, esta distorsión se mantiene en un nivel bajo al hacerse arreglos para 
que la constante de tiempo 7 sea mucho menor que el ancho del pulso T. En este caso el resultado 


x(t) 


Fig. F.12 Una señal de pulso con altura P y ancho T. 
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7 comparable a T 


Fig. F.13 Respuesta de pulso de circuitos STC 
de paso bajo. : 


- será un ligero sondas de los bodies del E como se muestra en la figura F.13(b), pero nótese 
que los bordes son todavía exponenciales. . 
“La distorsión de una señal de pulso de un circuito de paso bajo parásito (es decir, no deseado) se 


- ` midé por su tiempo de subida y tiempo de bajada. El tiempo de subida se define de manera convencional 


- comio'el tiempo que toma la amplitud en aumentar de 10%4 90% de su valor final. Del mismo modo, 
el tiempo de caída es el tiempo dúrante el cual la amplitud del pulso cae de 90%'a 10% de su valor. 


- máximo. Estas definiciones se“ ilustran en'la figura F.13(b). Mediante el uso de las ecuaciones 


o de los bordes de subida y caída de la onda de saliai: se puede demostrar fácilmente que 


; t, =y 22.27. Me 512) 
ue también se puede cad en términos de hF wy/27 = = drr como 
035 
baya i .13 
J h (E ) 


Finalmente, observamos que el efecto de los circuitos parásitos de paso bajo, que siempre están 
presentes en un sistema, es “reducir la velocidad” de operación del sistema: para mantener la 
distorsión de la señal dentro de límites aceptables se tiene que usar un ancho de pulso relativamente 
largo (para una constante de tiempo de paso bajo dada). 

El otro caso extremo, es decir, cuando 7 es mucho mayor que T, se ilustra en la figura F.13(c). 
Como se ve, la onda de salida sube exponencialmente hacia el nivel P. De cualquier modo, desde 
T > T, el valor alcanzado a ¢ = T será mucho menor que P. En ż = T la onda de salida empieza su 
caída exponencial hacia cero. Nótese que.en este caso la onda de-salida tiene poco parecido con 
el pulso de entrada. También nótese que debido a que 7 >> T lá porción de la curva exponencial de 


1317 


RESPUESTA DE PULSOS DE CIRCUITOS STC F-16 


‘t= 0 a t =T es casi lineal. Como la pendiente de esta curva lineal es proporcional a la altura del 
` “pulso de entrada, vemos que la onda de salida se aproxima a la integral de tiempo del pulso de 

entrada, es decir, una red de paso bajo con una constante de tiempo grande se aproxima a la operación 
de' un integrador. . 


Circuitos de paso alto 


En la figura F.14(a) se ilustra la salida de un circuito de una constanté dė tiempo de paso alto (STC 
HP), con ganancia unitaria de alta frecuencia, excitado por el pulso de entrada de la figura F.12, 
suponiendo que 7 y T'son comparables en valor. Como se muestra, la transición de escalón en el 
borde de subida del pulso de entrada está fielmente reproducida a la salida del circuito de paso alto 
(HP). Sin embargo, como el circuito de HP en bloque de cd, la onda de salida empieza de 
inmediato un decaimiento exponencial hacia cero. Este proceso de decaimiento se detiene eri 1 = T 
cuando ocurre la transición de escalón negativo de la entrada y el circuito de paso alto la reproduce 
"fielmente. En esta forma, en t = T, la onda de salida exhibe un subimpulso negativo. Entonces 
` inicia un decaimiento exponencial hacia cero. Finalmente, nótese que el área de la onda de salida 
arriba del eje cero será igual al que está abajo del eje, para un promedio de área de cero, consistente 
con el hecho que los circuitos de paso alto bloquean la cd. 
En muchas aplicaciones se utiliza un circuito STC de paso alto (HP) para acoplar un pulso de 
una parte de un sistema a otra parte. En esta aplicación es necesario mantener tan pequeña como 


r e 


7 comparable a T 


Fig. F.14 Respuesta de pulso de circuitos STC 
de paso alto. 


A EIE LAEE A O E OERE RENTA 
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F-17 CIRCUITOS DE UNA CONSTANTE DE TIEMPO 


sea posible la distorsión de la.forma del pulso, lo que se puede lograr si se selecciona la constante 
de tiempo 7 mucho más larga que el ancho del pulso T. Si éste es en realidad el caso, la pérdida de 
amplitud durante el periodo T del pulso será muy pequeña, como se muestra en la figura F.14(b). 
Con todo, la onda de salida todavía oscila negativamente y el área bajo la porción negativa será 
igual a la pendiente de la porción negativa. 

Considere la onda de la figura F.14(b). Entonces 7 es mucho más grande que T, que sigue la 
porción de la curva exponencial desde += 0 a 1= T será casi lineal y esta pendiente será casi igual 
a la pendiente de la curva exponencial en f = 0, que es P/7. Se puede usar este valor de la pendiente 
para determinar la pérdida de amplitud AP como 


AP = z T To (F.14) 
El efecto de distorsión del circuito de paso alto oR el pulso de entrada suele a en 


términos de la pérdida por unidad o porcentaje en altura del pulso. Esta cantidad se toma como 
indicación de “pandeo” del pulso de salida, 


Porcentaje de pandeo = a> x 100 (F.15) 
Entonces 
| Porcentaje de pandeo =2 x 100. f (E.16) 


Finalmente, nótese que la magnitud del subimpulso negativo en t= T es igual a AP. 

El otro caso extremo, es decir 7 << T, se ilustra en la figura F.14(c). En este caso el decaimiento 
exponencial es bastante rápido, resultando en que la salida se hace casi cero en una distancia muy 
corta después del borde de subida del pulso. En el borde de bajada del pulso 'la salida oscila 
negativamente en una cantidad casi igual a la altura del pulso P. Entonces la onda decae en forma 
muy rápida a cero. Como se ve en la figura F.14(c), la onda de salida no tiene parecido con el pulso 
de entrada. Está formada por dos picos: uno positivo en el borde de subida y uno negativo en el 
borde de bajada. Nótese que la onda de salida es aproximadamente igual a la derivada respecto al 
tiempo del pulso de entrada, es decir, para 7 < T un circuito STC de paso alto se aproxima a un 
diferenciador pero el diferenciador resultante no es ideal; un diferenciador ideal produciría dos 
impulsos. Con todo, los circuitos STC de¡paso alto con constantes de tiempo cortas se utilizan en 
algunas aplicaciones para producir pulsos agudos en las transiciones de una onda de entrada. 


Ejercicios > l A 
F.12 Encuentre los tiempos de subida y caída de un pulso de 1 us después que pasa por un circuito RC de paso bajo 
con una frecuencia de corte de 10 MHz. Ñ 
Resp. 35 ns , -o 


F.13 Considere la respuesta de pulso de un circuito STC de paso bajo, como se muestra en la figura F.13(c). Si 7= 
1007 encuentre el voltaje de salida en f = T. También encuentre la diferencia en la pendiente de la porción que sube de 
la onda de salida en 1 = 0 y 1= T (expresada como porcentaje de la pendiente en ¢ = 0). 


Resp. 0.01P; 1% 


F.14 La salida de una etapa amplificadora está conectada a la entrada de otra etapa por medio de una capacitancia C. É 
Si la primera etapa tiene una resistencia de salida de 10 kQ y la segunda etapa tiene una resistencia de entrada de 40 kQ, 


. encuentre el valor mínimo de C tal que un pulso de 10 ys exhibe menos de 1% de pañdeo. 


Resp. 0.02 uF 


Resp. 0.632 V 


ARNOLD ARERI EA 


BIBLIOGRAFÍA 


* Littauer, R., Pulse Electronics, McGraw-Hill, Nueva York, 
- 1965. 


PROBLEMAS 


F.1 Considere el circuito de-la figura F.3(a) y el equiva- 
lente que se muestra en (d) y (e). Ahí, la salida, vo = 
Vo1 + Vo», es la suma de sálidas de un circuito de paso 
bajo y de paso alto, cada uno con la contante de tiempo 
T=(C| + C¿XR//R>). ¿Cuál es la condición que hace 
que la contribución del circuito de paso bajo a frecuen- 
- cia cero sea igual a la contribución del circuito de paso 
alto a frecuericia infinita? Demuestre que esta condi- 
ción se puede expresar como CR; = C2Ro. Si aplica 
esta condición, trace |V,/ Y contra frecuencia para el 
caso R = Ra. 

F. 2 > Utilice la. regla del divisór: de voltaje para hallar la 
"función de trarisferencia -V (s)/V£s) del circuito de 
la figura F.3(a). Demuestre que la función de transfe- 
. rencia se puede hacer independiente de la frecuencia 
si aplica la condición C¡R, = C2R2. Bajo esta con- 
dición, el circuito recibe el nombre de atenuador 
compensado. Encuentre la transmisión del atenua- 

dor compensado en términos de R; y R2. 


D**F.3 El circuito de la figura F. 3(a) se utiliza como atenuador ` 


compensado (véanse problemas F.1 y F.2) para la 
punta de prueba de un osciloscopio. El “objeto es 
reducir el voltaje de señal aplicado al amplificador de 
entrada del osciloscopio, con la atenuación de señal 
independiente de la frecuencia. La punta de prueba en 
sí incluye R, y Cı, mientras que R, y Cz son un modelo 
del circuito de entrada del osciloscopio. Para un osci- 
' loscopio que tiene una resistencia de entrada de 
1-MQ y una capacitancia de entrada de 30 pF, diseñe 
una punta de prueba compensada de “10 a 1”, es decir, 


- F.15 Un circuito STC de paso alto con una constante de tiempo de 100 ¡us está excitado por un pulso de 1 V de altura 
y 100 us de ancho. Calcule el valor del subimpulso negativo en la onda de salida. 
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PROBLEMAS F-18 


ERAN 


t 
Q 


Millman J., y H. Taub, Pulse, Digital, and Switching Wave- 
forms, McGraw-Hill, Nueva York, 1965. 


una punta que atenúa la señal de entrada en un factor 
de 10. Encuentre la impedancia de entrada de la 
punta de prueba cuando se conecte al osciloscopio, 
que es la impedancia vista por v; de la: figura F.3(a). 
Demuestre que esta impedancia es 10 veces más alta 
que la del osciloscopio en sí. Ésta es la gran ventaja de 
la punta de prueba 10:1.- 


F.4 En los circuitos de las figuras F.4 y F.5 sea L= 10 mH, 


C=0.01 4FyR=1k0Q. ¿A qué frecuencia se presenta 
un ángulo de fase de 45% 


*F.5. Considere un amplificador de voltaje con una ganan- 
~ cia de circuito abierto Avo = —100 V/V, Ro = 0, R; = 


10 KQ, y una capacitancia de entrada C, (en paralelo 
con R;) de 10 pF. El amplificador tiene una capacitan- 
cia de retroalimentación (una capacitancia conectada 
entre salida y entrada) C= 1 pF. El amplificador es 
alimentado con una fuente de voltaje V, que tiene 
una resistencia R, = 10 kQ. Encuentre la función de 
transferencia del amplificador V(sYVs) y trace su 
respuesta en magnitud contra frecuencia (dB contra 
frecuencia en un eje logarítmico). 


F.6 Para el circuito de la figura PF.6 suponga que el 


amplificador de voltaje es ideal. Deduzca la función 
de transferencia V(s)V£s). ¿Qué tipo de respuesta de 
una.constante de tiempo (STC) es ésta? Para C = 
0.01 F y R= 100 KQ encuentre la frecuencia de corte. 


F.7 Para los circuitos de las figuras F.4(b) y F.5(b) encuen- 


tre volt) si v; es un escalón de 10 V,R=1kQ y L= 


1mH. 


F-19 CIRCUITOS DE UNA CONSTANTE DE TIEMPO 


F.8 


F.9 


F.10 
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Fig. PF.6 
+ 


o 
— 
— 
- 


Considere la respuesta exponencial de un circuito 
STC de paso bajo a una entrada de-escalón de 10 V. 
En términos de la constante de tiempo 7 encuentre el 
tiempo tomado por la salida en alcanzar 5 V, 9 V, 9.9 V 
y 9.99 V. 

La respuesta de alta frecuencia de un osciloscopio está 
especificada para ser como la de un circuito STC 
de paso bajo (LP) con una frecuencia de corte de 
100 MHz. Si este osciloscopio se emplea para exhibir 
una onda ideal de escalón, ¿qué tiempo de subida 
(10% a 90%) esperaría ver el lector? 

Un osciloscopio cuya respuesta de escalón es como la 
de un circuito STC de paso bajo tiene un tiempo de 


. subida de £, segundos. Si se exhibe en su pantalla una 


señal de entrada que tiene un tiempo de subida de £,, 
la onda observada tendrá un tiempo de subida de t4 
segundos, que se puede hallar usando la fórmula 


„empírica ta = VE +f. Si t = 35 ns, ¿cuál es la 
frecuencia de 3 dB del osciloscopio? ¿Cuál es el tiem- 


po de subida observado para una onda que. sube en 


100 ns, 35 ns y 10 ns? ¿Cuál es el tiempo real de : 
subida de una onda ¡cuyo tempo de smbida exhibido ` 


ia 


F.11 


F.12 


F.13 


DF.14 


Un pulso de 10 ms de ancho y 10 V de amplitud se 
transmite a través de un sistema caracterizado por 
tener una respuesta de STC de paso alto con -una 
frecuencia de corte de 10 Hz. ¿Cuál subimpulso ne- 
gativo esperaría el lector? 

Se utiliza un diferenciador RC que tiene unaconstan- 
te de tiempo T para construir un detector de pulsos 
cortos. Cuando un pulso largo con T > 7 se alimenta 
al circuito, las salidas pico positivas y negativas son 
de igual magnitud. ¿A qué ancho de pulso difiere en 
10% el pulso negativo de salida del positivo? 

Un circuito STC de paso alto con una constante de 
tiempo de 1 ms es excitado por un pulso de 10 V 
de altura y 1 ms de ancho. Calcule el valor del subim- 
pulso negativo en la onda de salida. Si se requiere un 
subimpulso negativo de 1 V o menos, ¿cuál es la 
constante de tiempo necesaria? 

Se utiliza un condensador C para acoplar la salida de 
una etapa amplificadora a la entrada de la siguiente 
etapa. Si la primera etapa tiene una resistencia de 
salida de 2 kQ y la segunda etapa tiene una resistencia * 
de entrada de 3 kQ, encuentre el valor de C de modo 


. . que un pulso de 1 ms exhiba menos de 1% de pandeo. 


DF.15 


DF.16 


¿Cuál es la frecuencia de 3 dB respectiva? . 

Se utiliza un diferenciador RC para convertir un cam- 
bio V de voltaje de escalón a un pulso para una 
aplicación lógica digital. El circuito lógico que el 
diferenciador excita distingue señales arriba de V/2 
como “altas” y debajo-de V/2 como “bajas”. ¿Cuál 
debe ser la constante de tiempo del circuito para 
convertir una entrada de escalón en un pulso.que será 
interpretado como “alto” durante 10 us? 

Considere el circuito de la figura F.7(a) con u =-100, 
C,= 100 pF, y el ideal de amplificador. Encuentre el 
valor de R de modo que la ganancia |FJV; tenga una 
frecuencia de 3 dB de 1 kik. 
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Determinación de los 
valores de parámetro 
del modelo híbrido r BJT 


` Eneste apéndice presentamos un método para determinar los valores de los componentes del modelo 
„híbrido v de baja frecuencia del BJT (figura G.1) a partir de datos medidos. Con este fin, observa- 
mos que el transistor es un dispositivo de tres terminales que se puede convertir en una red de dos 
puertos al conectar a tierra uno de sus terminales. Por lo tanto, se puede caracterizar por uno de 
los varios conjuntos de parámetros de dos puertos (véase apéndice B). Para el BJT a bajas 
frecuencias, se ha encontrado que los parámetros h son los más convenientes. A continuación 
estudiaremos brevemente los métodos para medir los parámetros h para un transistor polarizado 
para operar en la región activa. También deducimos fórmulas que relacionan los parámetros del 
modelo híbrido m con los parámetros k medidos; estas fórmulas nos permiten determinar los 
parámetros híbridos 7. Debemos insistir en que debido a que el modelo híbrido 7 está cercanamente 
relacionado con la operación fisica del transistor, su uso proporciona al diseñador de circuitos un 
considerable conocimiento sobre la operación de un circuito. Por lo tanto, nuestro interés en los 
parámetros h es sólo con el fin de determinar los valores de componentes híbridos r. 
- Si el emisor de un transistor polarizado:en el modo activo se conectá a tierra, el puerto 1 se 
define como que está entre base y emisor, y el puerto 2 se define como que está entre colector y 
emisor, entonces, para pequeñas señales alrededor del punto de polarización dado podemos escribir 


v¿> hieis + A (G.1) 


Fig. G.1 Modelo híbrido 7 de baja 
frecuencia, completo. 


G-1 
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G-2 DETERMINACIÓN DE LOS VALORES DE PARÁMETRO DEL MODELO HÍBRIDO ~v BJT 


Vas Vec 


Fig. G.2 Circuito para medir hi y hye 


Éstas son las ecuaciones de definición de los parámetros h de emisor común donde, más que usar la 
notación h, %2, etc., hemos asignado más subíndices descriptivos a los parámetros h: i significa entrada, 
r significa inversa, f significa directa, o significa salida y las e agregadas denotan emisor común. 
Para mediciones de A; y hy, se puede usar el circuito que se muestra en la figura G.2. Aquí Rs 
es una resistencia de gran valor que junto con Vss determina Is. La resistencia Rc se utiliza 
` para establecer el voltaje de cd deseado en el colector, y se usa una resistencia R, muy pequeña para 
hacer posible la medición de la corriente de señal en el colector. Como R, es pequeña, el colector 
está efectivamente en cortocircuito a tierra y l 


“ + La corriente de señal de entrada i; se determina al medir el voltaje v en los terminales de una 
_ resistencia conocida R,. Si Bas es > grande, ones 


El voltaje de señal de O Vp se puede medir directamente en la base. Usando estos valores 
medidos se puede calcular de y hg: ` 
` 5 V 
hy = = y ha = = n 
la . i 
Para medir h. se utiliza el circuito que aparece en la figura G.3. Aquí de nuevo Rg debe ser de 

valor elevado (mucho mayor que r,), y el voltimetro que se use para medir v, debe tener una alta 
resistencia de entrada para asegurar que la base se encuentre efectivamente en circuito abierto. El 
valor de h, se puede. determinar entonces, como sigue: 


li de la idat a: 2) observamos que h,, es la edid de salida con la base en 
circuito abierto, lo cual por definición es la pendiente de las curvas características ¡—vcz. Entonces, hæ 
se puede determinar con más facilidad a partir de las curvas características estáticas de emisor común. 

Las expresiones para h; y he en términos de los parámetros de modelo híbrido 7 se aia 
deducir al analizar el circuito equivalente de la figura G.4. Este análisis produce 


hie = ry + (Flr) (G.3) 
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DETERMINACIÓN DE LOS VALORES DE PARÁMETRO DEL MODELO HÍBRIDO r BJT G-3 


Vos Vec 


Rs 


Al voltímetro o——— 


Ve 


Al S+ 


Fig. G.3 Circuito para medir hy... 


Fig. G.4 Circuito para dedu- 
cir expresiones para hie y hy. 


que se puede aproximar como 


hie ry +r, F (G.4) 


hr = Ema É (G. 5) 
Aquí debemos observar que, por definición, he es idéntica a la p de ca, O Baz, y que el valo dado porla ' 
ecuación (G.S) en verdad corresponde a la fórmula usada antes para la 8 de baja frecuencia, o Bo. 


Para deducir expresiones para h, y hæ usamos el modelo de circuito equivalente de la figura 
G.5 y obtenemos 


2 Fe 
z ! Trtry 
- que se puede aproximar como 
. e , 

he = r yo (G.6) 
a~ S 5 

A a, (G.7) 
Fo Fu 


Esta última expresión es idéntica a la que se emplea para hallar la pendiente de las curvas 
características ¡c—veg con la base en circuito abierto. - 

Las expresiones anteriores se pueden usar para determinar los. valores de los parámetros de 
modelo híbrido 7 a partir de los parámetros hmedidos.cómo sigue: “+ * 


1324 


G-4 DETERMINACIÓN DE LOS VALORES DE PARÁMETRO DEL MODELO HÍBRIDO 7 BJT 


Fig. G.5 Circuito para deducir expresiones para h,e y hoe. 


Em = IV; (G.8) 

nals | (G.9) 

t= he-r, | -(G.10) 

, r =T dhu (G.11) 
To= a = z j (G.12) 

= Vile (G.13) 


Debe observarse, sin embargo, que como normalmente r, << r,,, la ecuación (G.10) no produce una 
determinación precisa de »,. De hecho, no hay forma precisa de determinar », a bajas frecuencias, 
lo que no debe ser sorpresa ya que r, desempeña un papel de poca importancia a frecuencias bajas. 


Ejercicio E 
E 
la 
G.1 Los.siguientes parámetros se midieron en un transistor polarizado a Ic = 1 mA: h; = 2 6 KQO, hp = 100, he = 0.5 x 
10% ; hæ = 1.2 x 10% A/V. Determine los valores de Zm, Ya Fs a ro y y Vai 
i Resp. 40 mA/V; 2.5 KO; 100 Q; 50 MQ; 100 kQ;.100V . a e A 


esas: 


G.1 Un BJT polarizado por una fuente de corriente de siguientes voltajes: en el emisor, 0 mV (aproximada- 
emisor de 10 mA, y que tiene su emisor derivado a mente); en la base: 3.3 mV; en el colector, 120 mV; en 
tierra por un condensador de elevado valor, recibe el resistor de entrada remoto desde la base: 13:3 mV. 
alimentación de una corriente a pequeña señal a través Encuentre Tes Tr Hg, Em Y Fx 

_ de un resistor de base de 1 kQ conectado en serie. Sù`  **G.2 En el circuito de la figura G.2, R, = 10 KQ, Rg = 
"colector está conectado a una fuente apropiada'atra-  --- `- 100 KQ, R¿=10kQ y R= 100 ©.. Se toman medi- 
vés de un resistor de 100 Q. Cuidadosas mediciones -> ciones de ca como: ne a” = 15 mV, v =$ mV y 


de ca tomadas con respecto a tierra. producen los Po =20 mV: 


(a) 


(b) 


(c) 


Calcule h;e y hy ambas aproximada y exactamen- 
te (es decir, tomando en cuenta las corrientes a 
través de Rg y Rc). 

Si r, se determina que es de 50 Q por una medi- 


ción separada de alta frecuencia, catcule- Fa Tes 


Em € Ie. 
El circuito se convierte entonces al de la figura 


-G.3 y se aplica una señal v, = 5 V. Una medición 
indica que v, es de 1 mV. ¿Cuál es el valor de ` 


hre? Nótese que si el propósito de esta medición 


es determinar r,,, entonces debe realizarse a fre- . 


cuencias muy bajas. ¿Por qué? .. 


63 
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PROBLEMAS G-5 


(d) Usando los resultados de (b) y (c), calcule r. ¿A 


(e) 


“qué $ frecuencia es igual la magnitud de laimpedan- 
cia de una capacitancia de 1 pF a este valor de Py? 
Considere el circuito de la figura G.3 aumentado 
con un resistor de 100 Q en serie:con el colector. 


"+ Coh v. = 5 V, se.miden'8 mV en los terminales 


del resistor de 100 Q. Para esta situación, estime 


` hæ Y, de- aquí, foy Va. 
Se midieron los siguientes parámetros en un transistor ' 


polarizado a Ic = 2 mA: hie = 1.350 KQ, he = 100, 


hr =5x 10%, hæ 


= 2.4 x 10% A/V. Determine los 


valores de gm, Fr, Fes Fx» Poy Y y Y Va 
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| Valores estándar 
de resistencia y 
prefijos de unidades: 


Los resistores discretos se pueden adquirir sólo en valores estándar. La tabla que sigue contiene los 
multiplicadores para los valores estándar de resistores con 5% y 1% de tolerancia. Por lo tanto, en la 
escala de KQ de resistores de 5% se encuentran resistencias de 1.0, 1.1, 1.2, 1.3, 1.5,...,kQ. En 
la misma escala, se encuentran resistores de 1% de 1.00, 1.02, 1.05, 1.07, 1.10,...,kQ. 


Valores de resistores al 5% Valores de resistores al 1% 


10 100 178 316 562 
11 102 182 324 576 
12 l 105 187 332 590 
13 107 191 340 604 
15 110 196 348 619 
16 l 113 200 357 634 
18 115 205 365 649 
20 118 ¡210 374 665 
22 121 215 383 681 
24 124 221 392 698 
27 127 226 402 715 
30 130 232 412 732 
33 133 237 422 750 
36 137 243 432 768 
39 140 249 442 787 
43 143 255: 453 806 
47 147 261 464 3825 
51 150 267 475 845 
56 154 274 487 866 
62 - 1588 280 499 887 
68 162 287 511 909 
75 165 294 523 931 
82 169 301 536 953 
91 174 309 549 976 
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VALORES ESTÁNDAR DE RESISTENCIA Y PREFIJOS DE UNIDADES H-2 


PREFIJOS DE UNIDADES - 


Nombre Simbolo Factor 


femto f xio“ 

pico . p x 107 

nano n x10° 

micro u x10%  ' 

mili m x 107 

kilo k x10 ' 
mega 'M x 10f l 

giga G x 10° 

tera T x 10 
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Respuestas a problemas 


seleccionados 


CAPÍTULO 4 


12 1kQ 1.3 (a) v= 10 sen(6.28 x 10%); (b) v = 170 sen(3771) 

1.4 14 kHz; 441 mV; 312 mV; 692 mV; 71.6 ys 1.581% 1.7 (a) 4; (b) 1; 0; 1; 100% 

1.8 0; 111; 1100; 111001 1.10 (b) by; by; (c) 0.94 mA 

1.11 0.35; -9.12 dB; 5303; 74.5 dB; 1875; 32.7 dB 1.13 20mW 1.16 —10 V/V; 0.47 V i 
1.18 39 dB; 79 dB; 0.08 V; 10W 1.19 9 V/V; 0.9 V/V; módulo A; 818 V/V 1.25 19.05 V/V 
1.27 R/(1 + gmR) 1.29 —aRc/(Rg/(1 — 0) + re + Re] 


` 1.31 880 V/V; 59.8 dB; 2200 A/A; 66.8 dB; 19.36 x 10° W/W; 62.9 dB; 2000 A/A; 66 dB 


1 


1.32 500(v; — vz); 0 V, 10V 1.33 : (+z) 1.34 R l 


CR R +R, 1+sCARIIR) 


R 1 
"RAR "CR PR 2) 
1.41 50 Hz; 500 kHz; 50 Hz a 500 kHz; 2.5 Hz a 10 MHz; 25 Hz; 250 kHz 
1.42 20 dB; 37 dB; 40 dB; 37 dB; 20 dB; 0 dB; -20 dB; 9900 Hz 


1 Grs (Ro]|R3) 

43 ——,; A 
L sC¡R¡ +1” 16 kHz; S+ (CAR) + RY 
1.49 (a) 1.5 V; 1 V; (b) 2.06 V; (c)-3.5 VAV 1.51 (a) 0.4 V; 0.4 V; (b) 8 mW; (c) 1.12 mW; : 
(d) 52.8ms 1.52 (a) 0.545 V; 5 V; 3 V; 0.455 V; (b) 6; (c) 10.9 mW; 2.88 mW 1.55 25 mW; 5 mA 


1.35 paso alto; -———- ; 5.3 Hz;-6.5dB 1.37 o. 434/CR :1.38 15.6pF; 0. 32pF 


; 53 Hz; 16 kHz 1.48 1 V;0.9V 


CAPÍTULO 2 


2.2 1001 V/V 2.5 -10 V/V (a) -S V/V; (b) 20 V/V 2.10 R,= 10 MQ, R, = 200 KQ; 200 kQ 
2.12 76.8 V/V 2.15 +10mV 2.17 Ra =R, +R(1 +4) 2.19 909 V/V 

2.20 A =(1 + Ry/R¡Xk— 1/1 —x/100); 2 x 10° V/V 2.22 -3 V/V; -8 V/V_ 2.24 (a) 15.9 Hz; 
(b) -90* (atraso de 90°); (c) sube 10 veces; (d)—90° 2.29 100 pulsos 

2.30 VAS VAS) = ARYARDIA + sR2C); Ri = 1 KQ; R = 10 KQ; C = 3.98 nF; 39.8 kHz 

2.32 1.59 kHz; 10 V (pico a pico) 

2.35 VAS! VAs)=—R¿Cs/(1 +R¡Cs); R= 1 Ko; R= 100 kQ; C = 0.159 uF; 10 Hz 

2.37 vo=vw1—vy/2;-15V 2.39 R, =20k0Q;R,, = 120 KQ; Ry= 60 KQ 

2.45 vo= 10(v2 — vı); vo = 2 sen(27 x 10001) 

2.46 vov; = 1/x; + 1 a +00; agregar 1 KQ en serie con el extremo a tierra de potenciómetro 
2.49 (a) 0.099 V; 0.099 mA; 0.099 mA; (b) 10 V; 10 mA; 0 mA 
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2.50 vv; = 1/(1 + 1/4); 0.999, ae 0:90, -L ca dii -9.1% 2.54 2.5 KQ; 1.275 V. 
2.55 vo= vz — Vry; R; 2R; 2RR > 

2.64 R, = potenciómetro de 100 kQ más 1 KQ fijo; R: = 100 kQ; a -200k0; R= 100 kO 
2.65- (a) 1.5 V (pico a pico), 1.5 V (pico apico).de fase opuesta; 3.0-V (pico apico); . 
(b) 3 V/V; (e) 56 V (pico a pico); 19.8 V (rms) 2.67 4.2x 10*.V/V; 181 Hz; 7.6.x 10% Hz 
2.69 47.6 kHz; 19.9 V/V; 1.99 V/V 2.73 (a) (12 — DA; $) 10 kHz; : 

(c) 64.4 kHz, unas seis veces mayor 2.75 (a) (1 + K), KII + K); 

(b) J/K, fn se prefiere 'no inversora a bajas ganancias .2.76 Para cada una, fsa =//3 2.78 9.19 mV 
2.80 0.5 ys; triangular 2.81 80 V/us 2.84 (a) 31.8 kHz; (b) 0.795'V; (c) O a 200 kHz; 
(d) 1 V pico 2.85 4.95 mV 2:87 8mV;12mV , 2.93 10 V; 5V; a 2.95 (a) 100 mV; 
(b) 0.2 V; (c) 10 kQ, 10 mV; (d) 110mV ' 


CAPÍTULO 3 


.*3.1- El diodo se puede polarizar inversamente y por lo tanto no circularía corriente; o se polariza 
directamente, y circula corriente; (a) 0 A; 1.5 V; (b) 1.5 A;0 V “3.3 (a) -5 V; 1 mA; (b) +5 V; 0 mA; 
(c) +5 V; 1 mA; (d) -5 V; 0mA 3.7 24kQ 3.9 (a) 0 V; 1 mA; (b) +3.33 V; 0 A 

3.10 (a) 7.5 V; 0.375 mA; (b) -2.5 V;0 A 3.13 5 V; 2.5 V; 50 mA; 25 mA; -5 V 

3.16 se enciende la roja; ninguna se enciende; se enciende la verde 3.18 345 mV; 1.2 x 10%, 
3.20 2.07 x 107'* A; 4.5 mA; 163.5 mA; 2 mA; 54.8 A; + 0.057 V_3,22"3.8 mA; 22.9 mV; 

3.24 1.022;1.81x10"'A 3.25 0.11 V,2.69 mA 3.27'54:6/5; 0.15"V 3,30 0.23 V; +40 mV 
3.31 2.75 x 10%/cm; "1.55 x 10°/cm?; 8.76 x 10°/cm?; 1.5510 cm 54,79 x 10%/cm? 

3.32 3.84 x 10°? A/cm? 3:34 192 4A 3.35- 9.3x 10"/émP " 

3.37 34 cm”/s; 12 cm?/s; 28 cm?/s; 10 cm”/s; 18 cm?/s; 6 cin? Is; 9 es; adn 

3.39 0.52 V; 2.7 um; 0.24 uii; 2.4 um; 157 x 1071 C; 15,3 fF +3.40 16x 10% C 

3.42 0.38 pF;0.5pF 3.43 12.5mA;,25mA 3.45 7.2 uA; 67.5 mV; 6.75 x 107” C; 27 pF 

3.48 0.6638 V; 0.3362 mA 3.50 1.624kQ 3.51 0.687 V; 12:8:0;+28.1 mV; -29.5 mV; 

+34.2 mV 3.53 0.715 V; 1.85 mA; 0.7 V;2mA 3,54 0.7 V_ 3.58 0.86 mA; 0 V; 0'A; 3.6 V 
3.59 (2):0.93 mA; 4.3 V; (b) 0 A; -5 V; (c) 0.93 mA; 4.3 V; (d) 0 A; -5 V 

3.61 (a) 0.86 mA; 0 V; (b) 0 A; -3.55 V 3.66 (a) +49% a -33%; (b) +22% a -18% 

3.67 50 3.73- fuente de 15 mA; -10 mV/mA 3.75 -30 Q; -120 Q2 3.77 8.96 V; 9.01 V; 9.46 V 
3.79 8.83 V; 9.13 mA; 300 Q; 9.14 V; + 0.01 V; +0.12 V; 578 Q; 8.83 V; 90 mV/V; -27.3 mA/mA 
3.83 2.14V 3.85 16.27 V; 48.7%; 5.05 V; 5.05 mA 3.86 33.24 V; 99.3%; 20.9 V; 20.9 mA 
3.87 15.57 V; 97.2%; 9.4 V,9.4 mA 3.90 56V 3.92 (a) 166.7 F; 15.4 V; 7.1%; 231 ma; 

448 mA; (b) 1667 uF; 16.19 V; 2.2%; 735 mA; 1455.mA 

3.94 (a) 83.3 uF; 14.79 V; 14.2%; 119 mA; 222 mA; (b) 833 uF; 15.49 V; 4.5%;-360 mA; 704 mA 
3.96 (a) 23:6 V; (b) 444.4 uF; (c) 32.7 V; 49 V; (d) 0.73 A; (e) 135A |. 

3.105 0:51 V; 0.7 V; 1.7V;10.8 V; 0 V; 50.51 V; -0.7 V;=1.7.V; -10.8 V; bastante difícil; +l 
3.110 14.14 V 


1 


CAPÍTULO E 


42 (@)7.7x 10” A; 750; 0; b) 3.8% 10 A; 374; > - > 

-(e).1.5x 10" A; 149; 2.7 A; 1.0027 ma; 0.77 V; o, Ne 
43 1.34 x 10 A; 112x 10% A; 83.8 4.6 1.22; 108x107 A; 39 mA. 48: 11; 1000 

4.10. -0.673 V; 5.05 V,0.05mA ‘4.13 :0.83; 5" 4.150.553 V; -6 V; 0.41mA:: 4.17: 0:980 
4.19 (a).1.mA; (b) -2 V; (c) 1 mA; 1 V; (d) 0.965 mA; 0.35:V 4.21 FINZI mA 
4.24 0.72 V; 0.52 V 4.26. 33.3 KQ; 100 V; 3.3 KQ -4.28100 V; 10kQ.: = 5475S 
4.30: (a).2.3 V; 2.3 mA; 2.3 mA; 6.7 V; (b):0:3 V; 0.3 mA; 0.3 may8:7 Vi-(e}.0 V; TNA: oaa 9v 
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4.33 0.3 V; 15 A; 0.8 mA; 0.785 mA; -1.075 V; 52:330.98 -- - 

4.35 (a) -0.7 V; 3.4 V; (b) 3.4 V; 2 mA; (e) -0.7 V; 0 V; 3.4 V; (d) 3.2 V; 0 V; (e) 2.5 V; 3.2 V; 0 V 
4.37 164 KQ; 13 KQ; 10 kQ;:0.864 mA; :6.36-V; 1.008 mA; 4.92 V 

4.39 (a) 0-V; 0.7:V; 0.72 V;—1.42 V; 0:2-V; (b)`1-V; 1.7 V; 1.96 V; +2.66 V; 1.36 V; 

(0) 5 V;5.7 V; 6.68 V; =7.38 V;7:17V" 4.43 80 mA/V; 1:875 KQ; 12.4 Q; 8 mA/V; 18.75 KQ; 124 Q 
4,45 2.5mA;100 4.46 49.2%; 20.3 mA; 0.8: A/V 4.47 3.33 KQ; 0.50 kQ 

4.51 3 V; 40 mA/V; 80 V/V: 4.52 15 mV pico'a pico; 0.03 mApigo a pico 

4.54 3.26 KQ; 0.032 A/V;31'2;0.99 4.57 2.96 V/V - i 

4.58 135; 41.8 Q; 23-mA/V; 1.09 KQ; -0.76 V/V 4,63 9:3 KQ; 28.6 kQ; 143 V/V 

4.64 -1 mA; 0.996 V/V; 0.63 V/V: 4.65 —4000 V/V- 4:66 3V; Zama 25 pA; 3.2 V 

4.68 Rg = 6 KQ; Re = 6 KQ; Ri = 53 KQ; R3 = 37 KQ; 0.48 mA 

4.70 Rg = 0 Q; Rc = 27 KQ; Re = 43 KQ; 0.0986 mA; 3.038 V 

4.72 Rc = 6.6 KQ; Rg = 200 kQ; 0.41 mA; + 1.6 V; 0.54 mA; +0.72 V 

4.73 Rc = 16 kQ; Rg = 680 kQ; 0.077 mA; 1.74 V; 0.118 mA; 1.1 V 

4.75 100 KQ; 120 KQ; 20 KQ; 470 KQ; 43 KQ; 0.096 mA; 2.47 V; 0.098 mA; 1.95 V; 1.68 V 

-4,76 25 KQ; -37.6 V/V; 47 KQ; —6.6 V/V. 4.80 10.1. V/V . -4.82 (a) 14.3 KQ; (b) 10 kQ; + 

. (e) —64.5 V/V 4.84 "12.75 KQ; -11 V/V; 17.86 mV; 196.5 mV 4.85 (a) 0.99 mA; 1.875 V; 

(b) -44.9 V/V 4.87 0.5 mA; -50 V/V 4.89 50 Q; 9.9 VIV 

4.90 (a) 102.5 KQ; 0.998 V/V;-0.973 V/V; (b) 1.03 V; 21 mV; (©) 0.489 V; 0.476 V; 

(d) 0.998 V/V; 222 Q; 0691 VIV. ; 

4.91 (a) 1.44 mA; 1.44 V; 2.14 V; 5.54 mA; 5.54 V; 6.24 V; 1) 9.8 KO; 50.3 k; 

(e) 0.478 VIV; 0.827 V/V- 4.95 (a) 1.73 ma; 68.5 mA/V; 14.5 Q; 1.46 KQ; . 

(b) 148.2 KQ; 0.93 V/V; © 18.21 kQ; 0.64 V/V 4.97 3 4:98 0.652 KQ . 

4.105 La unión de base común es 54.7. veces aquella entre emisor y base 4.107 40.2 mV 

4.110 (b) vaz = 694.8 mV; vgc 7 630:0 mV; 64.8 mV; (c) 64.8 mV; (d) 650 mV; 632.7 mV; 17.3 mV 
4.111: 0.01; 24.5 4.112. 19 4.113 2.25 ma; 4.62 mA; 23.04 mW; 13.83 mW 

4.114 R= 13 KQ; R¿=2k0. 412. 0.22 mA 4.122 3 Q; 110 mV; 68.2; ara 4.124 -1.3 V; 
-2 V; 20 pA; 0.4 mA;—2.3-mA * 4.125 150; 125; 1.474mA . - - 

4,126 43.3 V; 13.3 V; 12.6 V 4.129 . 3.636 Grad/s; 24.24 Mrad/s ; ; 

4.131 0.54 pF; 20 mA/V, 7.5 KQ; 33.3 MQ 4.132 100 MHz; 5 MHz 4.133.. 10 wg 


CAPÍTULO 5 


5.2 232 cm?/Vs; 0.02 a 0.1 um; 3.5 x 107"? F/cmi 1.75 £F/um?; 0.35 fF/um?; 40 pA/V?; 8 pA/V? 
5.3 W,=2.5 W, .5.4 245 Q; 0.245 V; 50 5,6 (a) 3.7.mA; (b) 0.72 mA; (c) 8.82 mA; 
i (d) 8.82 mA 5.8 0.075 mA; 0.2 mA 5.10 1/8;1V 5.11 4 um 5.13 0.95 V; 10; 88.5 pA; 
1.55 V; 480.5 yA 5,15 250 Q a 25 KQ; 500 Q a 50 KQ; 125 Qa 12.5 KQ; 250 Q a 25 KQ 
5.17 20 kQ; 36 V; 0.0278 V! 5.18 50 KQ; 5 KQ; 0.2 Vps% en ambos casos 
5.20 94.1 pA; 17.6%; 5.5 um 5.21 2.3 x 10'%/cm?; 2.5 V12 5.23 (a) 0.24 mA; (b) 0.524 ma; . 
(c) 0.539 mA; (d) 0.588 mA 5.28 (a) triodo; 0.59 mA (b) triodo; 5 mA; (c) saturación; 9 mA 
5.29 300 yA; 416 pA; 424 A; 480 pA; 600 A; 832 pA; 848 uA; 960 uA; 300 A; 416 pA; 
424 yA; 480 yA 5.31 0.586 V 5.33 4mA;-2V 5.34 Rp=5k0;Rs=142k0 `> 
5.37 200 um; 50 um; 15kG 5.39 0.4 mA; 7.6 V; el circuito es relativamente tolerante a.cambios de pa- 
rámetros dè dispositivo -5.40 3-kQ;10kQ 5.42 (a) 7.27 V; (b) 16.36 V; (c) 8.57 V_ 5.46 V¿<0.12 V 
5.48 (a) 2 mA; 2.8 V; (b) 2 mA7V; (e) -7.2 V/V; (d)-50 KQ; -6.7 V/V 5,50 0:1 mA/V; 
0.03 mA;"1.2.V;20/3 5.52 138.9 yA/N?; 166.7: A/V; 4 V; -2.5 V; -8.3 V/V; 0.3 V; no; 0.012 V; 
0.1V;6.3V 5,54 500 um; 2 V ` 5.57 8:27 V/V; 2.45 V; 10.75 VIV l 
“15,58 424.3 A/V; 180 KO; 81.8 KA/V; 0.47 V; 244.9 A/V; 240 KQ; 47.2 pA/V; 0:82 V 
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5.59 3.38 V; 0.106 mA y 0.822 mA; 8.2 KQ; 0.146 mA y 0.043 mA - 5:60 Lma; 13% `.” 

5.62 Rp=11 kQ; Ro = 10 MQ; Rs=7k0Q ai 

5.64 3.5 V; 6 kQ; 262.5 A; 2.5 V; 17.1 kQ; 8.6 V/V; 34.2 KQ; 13.5 V: 2.8 MQ; 1.7 MQ 

5.68 35 KQ; 36 kQ; 0.195 mA; 1.98 V 5.69 3lrer; lOlrer; Irep/2; 2Irer; 10lrer; Irep/2; 9IreF 
5.71 1.51 V; 1 pA 5.72 25 pA;4 5.74 1.04 a 3.59 V 

5.76 -3000 V; -115.4 V/V (-120 V/V con la fórmula); 85.9 kQ; -9.1 V/V; +2 V 

5.77 (b) 0.5 V;2 5.78 0.1 mA; 28 

5.86 (a) r= 1/V24,CoLWIL)p; aumenta L en un factor de 9 5.87 —10 V/V 5.89 -10 V/V 

5.91 (a) 6 V; 5.87 V; 3 V; (b) 6 V; 4.45 V; 0.205 V; (c) 6 V; 0.083 V; 0.02 V 

5.96 1.84 V; 2.54 V; NMy = 2.46 V; NML = 1.84 V "5.97 6 V; 4 V; 4 V; 9.125 V; 5.875 V; 5.875 V 
5.99 200 ym 5.101 100 ¿W;20 yA 5.105 (a) 0.32 ñs (b) 0.128 ns 5.107 6.7 kQ; 1.54 kQ; 670 kQ 
5,108 2.5 KQ; 3.33 KQ; 333 KQ 5.109 47.7 Hz 

5.111 C= 0.076 pF; Cza = 0.01 pF; Css = 0.048 pF; Cas = 0.028 pF; Cgo = 0.05 pF; 

Zn = 109 A/V; Zma = 16.9 A/V; r,=500kQ 5.112 193.7 MHz 

5.116 infinita; ro = ValIpss 5.117 1250212500 5.118 1V;1mA;1.1mA 5.119 400kQ 
5.122 1.25 kQ; 1.25 KQ; 10.59 MQ; 4.41 MQ '5.123 (a) 6 V; 3 mA; -2 V; 12 V; 

(b) 3 mA/V; 100 KQ; (d) 420 kQ; 0.808 V/V; (e) -4 V/V; -3.2 V/V 

5.125 R; = 1.28 KQ; Rc = 1 MQ; 0.865 V/V :5.126 10 mA/V?; 2.75 mA; 11 mA/V; 4 KQ 

5.128 1.9mA 5.129 15 mA; -21 V/V 


CAPÍTULO 6 


6.1 -2.68 V; 3.52 V; 3.52 V 6.3 +0.4 V, —0.4 V,-5.0 V 6.5 (a) Vec — ReV2;(b) Rea; 
(c) 4.0 V; (d) 0.404 mA, 9.9 KQ 6.7 0V;-5V 6.10 2.4 mA; 3.6.mA; 10.1 mV . 
6.12 4 mA/V; 100.5kQ 6.15 (a) 0.4 mA, 10 mV; (b) 1.40 mA, 0.60 ma; (c) -2.0 V, +2.0 V; 
(d) 40 V/V 6.18 39.6 V/V; 50.5KQ 6.21 (a) 20 V/V; (b) 0.231 V/V; (c) 86.6 = 38.7 dB; 
(d) vo = 0.2 sen(2r x 1000) — 0.023 sen(27 x 601) 
6.26 Re =25 Q; Re = 10 KQ; Ro 2 50 KQ; R; „= 5 MQ; 112 V estaría bien; 115 V sería mejor. 
6.27 2% de desequilibrio, por ejemplo resistores de +1% 6.30 2.5mV -6.32 0.125 mV 
6.36 2.54 A; 1 A; 1.5 yA 6.38 1/3; 21/3;-ReI/3, 16.7 lec 17.3 mV; 0.495 A; 0.5 A; 0.33 yA 
6.40: lo = AR Vcc + (Ri — RV a MRAR: + R2))i Ri = Ra = Re(1 — 2V58/ Vcc); Re = 7:5 KO; 
R= R= 6.8 KQ; +8.2 V 6.42 4.3 KQ; e 0.4-0 0.5 en la práctica 
6.43 (a) ici = 2 mA, iq = 3 mA; (b) ic = 0.5 mA, iq = = 3/2 mA; (c} ici =0.33 mA, iq = 0.67 mA 
6.46 Io'iker =ni +(n+ 1/8) n=4 6.48 R=21.7k0;21.7kQ 
6.51 Va =9.3 V; Vm =-9.3 V; TE ad Io = Ica; Vos = 3.72 V; Vea = Vcs = Ves = 07V: 
ICs = 1.86 mA; Vcs = 3.14 V; lc, = 101 = Ics = Io = Ici = Icn =1.86 ma; Ipa = 3.72 mA; 
Veo = Va =-3. 172 V; Vo = Veio F Vaio = ni =a3 Ven = 1. 86 V` Pi 
6.55 Duplicar Qz; Io'lrer = 11 + (n + D/6(8 + 1D): 9 6.60 (a) lo/Irer = 0.5(1/(1 + ys + 
289) (b) Duplicar Q3, Q, por siete transistores idénticos: uno; separadamente, proporciona 1 mA; dos 
unidos, 2 mA; cuatro unidos, 4 mA; 999.2 yA, 1998.4 LA, 3996. 8 pA 6.64 2 ýA; 0.2% 6.67 6.61 MQ 
6:69 vo permanece igual; vo se reduce a 0.43 V 
. 71 Usar dos transistores espejo con R = 37.2 KQ; R, = 60.4 KQ; R= =400 KQ; A, = 2000 VIV; 
= 0.83 yA; -3.6 V a +4.3 V (para pequeñas señales dé salida); 30 MQ 6.74 -Í V/V 
, es CMRR = fpRIN(2V y); 10° = 100 dB 6.80 (a) 1.2 V, 1.2 V=1.2 V,0 V,- - ; 
«(b):1.245 V, 1.141 V, =1.141 V,+0.104 V; (c) 1.283`V; 1.0 V, -1.0 V, +0.283 V; 0.283 V` ` 
6.82 WIL=55.6;200 yA 6.87 136.5 yA .6.94*90 yA; 100 yA 6:96- 50 A - 6.100 .58.5 KQ 
6.101 4000; muy grande ` 6.105 (b) /= 10 A; 32-m; 1.25-V; 0.95 V .6.110 100 um; 1 kQ 
6.112 1 mA; 0:553 V; 4.55 V; 447 KQ 6.114: 10 mA: 2mA; -100 V/V 6.116 12:47 V/V 
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6.118. Rs;:reducir;a.7.37 KQ; 4104 W/V; reducir R; a 1.12 KQ y ; f 
6. 120 Se eleva a 3 ko; 5581 V/V; 3378 VIV; la eliminación € de carga interna es importante 


CAPÍTULO 7 


7.1 VA) = =RCis/(1 + .sR(C, + Cy; STC con Ca: =C ¡//Ca; paso e cero a0 A 
polo a 1.59 Hz 7.5 10 kHz; 5.1 kHz; 1.05 kHz 7.10 0 dB, -90%; +0.04 dB, -95.0° 

7.14 (a) VAS VÁS) = GaRIRI[CR: + RIA + ICR; + RACE + CLRi5)l; 

(b) Am = GmR Ri(R; + Ro), Fks)= (1 +1/((R, + Ra)Cos)y!, Fis) = U(1 + C¿Ri5); 

(c) 1.1 mA/V; (d) 0.144 uF (e) 15.9 pF 7.21 (a) 10 Hz; (b) 10.49 Hz 7.23 5.67 x 10% rad/s, 
7.27 (a) Au = —Ry/(U/gm + Ro); (0) Rgs = (R + RIA + aRs), Rga = RIC + gmRI(1 + EmR)) + R; 

(e) 20 V/V, 0.45 Mrad/s, 9 Mrad/s; -14.3 V/V, 0.623 Mrad/s, 8.9.Mrad/s; -10 V/V, 0.866 Mrad/s 
8.7 Mrad/s 7.29 —10 V/V; 18.6 uF; 1.43 Hz; VASVAS) = = TAg +27 x 1.43)(s + 27 x 10); -10/7 
7.31 0.7 uF; 13.5 Hz; 22.7 Hz 7.41 2.33 MQ oo 
7.47 VASIVAS) =-8mRi(1 — SEn Cga "ML + S(RiCga + C); wP = RC: + Co); 
wz = Zm’ Cga 80 Mrad/s; 8 Grad/s 7.54 —4000 V/V; 265 kHz; 1.06 GHz 

7.56 I(SNI(S) = (1 — SC, /gmYWA + sQC, + C,)/2m); 214 MHz; 3.18 GHz 

7.58 -15 V/V; 20.3 MHz, 707 MHz, 124 MHz; 20 MHz : 

7.63 (c) -44.7 V/V; 1.14 MHz, 87.3 MHz; 2.03 GHz . 

7.67 C,=2.8 uF; Cı = 0.32 uF; 0.922 V/V; 31.5 MHz .7.68 0.963 V/V; 816 MHz 
7.72 (a) 2.51 MQ, 4008 V/V; (b) 107.8 kHz, C}, entonces C,2 directamente y multiplicada; 

(c) el efecto dominante es la reducción de r, y constante de tiempo de salida por un factor de 10, 

y entonces fy aumenta en un factor de 10 7.75 92.5 V/V; 0.327 MHz; 30.3 MHz E 
7.76 74.6 V/V; 0.397 MHz; 29.6 MHz 7.79 15.9 kHz; 500 kHz 7.80 46.07 V/V; 6.98 MHz 

7.86 (a) 66.7 V/V, 117 kHz; (b) -66 V/V, 3:8 MHz; (c) 49.5 V/V, 4.6 MHz; 

(d) -192 V/V, 1.60 MHz; (e) -66.V/V, 3.8 MHz; (f) 49.5 V/V, 4.6 MHz. 


f 


CAPÍTULO 8 . 


- 81 9.99 x 107; 91;-9% 8.3 ():1110; (024; (d) 10 V, 9 mV, 1 mV; 02a o 
8.5 p= 9/A; 1.0: 8.7.:10; (a) 989, 990; (b) 937.5, 20: -8.9 100 kHz; 108z 
8.11 0.997. V/V; 300 V/V;:49.5 dB - 
8.13 8 = 0.08; cinco desmiéntos can pañanciaa de 0: i. 1 VV; 12. 34 VIV, 11. 1 VY, y 0-V/V 
y puntos de inflexión (Ys Vo) a (-1.17 V, -14 V), (0.81 V, -10 V), (+8. 1 V, +10 és Es sá V, +14 V) 
- 8.15 1 A/mA; 9 mA/A 8.17. 8= (MaXReReMRe: + Re + R) - 
8.19 1 V/uA; 9: 4A/V. :8.21 más baja; 99; 10KQ  - 
"8,23 (a) hy, = RiRoAR, + Ra) V/A; h= RAR, + Ra) VIV, ho AR + RYAN, 
"ha = RR; + Ro) A/A; (b) 10 Q, 0.01.V/V, 0.99 x 10° U; -0.OLA/A | 2. 
825 76.3 VNV; 1.0 V/V; 0.987 V/V; 1.54 MQ; 2.02 Q., B 
` 8.27 0.0 V;.0.7 V; 31.3 V/V; 0.1 V/V; 7.6 V/V; oo. 163R >. 
8.29 (a) Ro, = 1.65 KQ, Re = 88 Q, R = 100 Q; b) 3.05 V/V.. LO V/V, 0.75 V/V, o, 2470 
8.31 R£= 1 KQ; 0.988 mA/V;:253 MQ; 9.67 MQ. “8.33 0.1 mA/V; 0.098 mA/V. ; 
8.35 7.99 VimA; 171 Q106 Q 8.37 (a) paralelo-série; (b) serie-serie; (c) paralelo-paralelo 
8.39 -192 V/V; 29.9: Q; 29.5 Q.. 8:41 9.09 A/A; 110 Q; 90.9 kQ . -. 
8.43 Va = 1.41 V; Vp = 2.11 V; Vo= 5 V; Ig, = 100 uA; Im = 10.1 mA; 2.54 VIV; 14510 
- 8,44 3.72 VIV: 141:Q "8,48. 0.0594 V/V: 8.50 23.4 V/V; 1759... 
8.51 10° rad/s; 0.002 V/V; 500 V/V 8:53 8x 10? V/V :8:55 99 V/V; 1.01 x 10% Hz; 10 Hz; 
101 ` 8:57 910% 11.94 KHz : ::8,59 2 V/V; 17.3 MHz ` 8.61 7.86 kHz; 51.8°, 0.01414 
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8.63 49x10; 1.69x'10* 8.65 UNN: Pan 3.67 10° Hz; 2000 . 
8.69 10 Hz; 15.9nF 8.70 59 pF; 239 x 10% Hz 


CAPÍTULO 9 


9.1 Límite superior (igual en todos los casos): 4.7 V, 5.4 V; límites inferiores: 4.3 V, -3.6 V, -2.15 V, : 
. —1.45 V; —4.7 V, 4.0 V- 9.4 152 Q; 0.978 V/V; 0.996 V/V; 0.998 V/V; 2% 9.6 IVcc; Vcc; Vcc; Wec 
9.7 10%; 13.3%; 16%; 20% 9.9 7V 9,11 4 V; 12.8%; 11.1 kQ ; 
9.13 3:0 V pico; 3.18 V pico; 3.38 Q; 4.83 Q; 3.65 W; 2.59 W 
9.15 VIR; VS VIRi VIV ss 100%; Vas; V& Ri; Vss/2; 50% 9.17 2.5V 9.19 12.5 
. 9.21 20.7 mA; 788 mW; 7.9°C; 38.7 mA 9.23 1.34 kQ; 1.04k(0 9.25 50 W;2.5A 
9.27 140°C; 0.570 V 9.29 100 W; 0.4*C/W 9.31 0.85 Q i 
"9.33 0 mA, 0 mA; 20 yA, 22.5 pA; -20 pA; -22.5 pA 
9.35 1.96 mA; 38.4 pA; sale de la base 1 y entra en la base 2; 3.4 pA; 277 KQ; 0.94 VIV 
. 9.37 0.064 v; 64.1 mA/V; -64.1 V/V; 14kQ 9.39 R; = 300 kQ; R = 632 KQ; 9.48 V; -10.65 V 
9.41 13 Q; 433 mV; 0.33 pA 9,43 Rı = 60 kQ; R: = 5 KQ; 9.7 nA 
9.45 E 358 uA; les = Ies =341 pA; 10.3 V 9.47 14 V; 1.9 W; 11 V 
9.49 R; = Ri = 40 Q; R= R, =2.2KQ 9.51 40 kQ; 50 KQ 
9.53 L= ulvas— o jm; 3A;1 A/V 


CAPÍTULO 10 


10.2 36.3 pA 
10.3 625 mV; para A, 7.3 mA/V, 134 Q, 6:85 KQ, 274 KQ; para B, 21.9 mA/V, 44.7 Q, 2.28 KQ, 91. 3KO 
10.5 (4/1)? =((/K)" + (UK NAAA + + (1/K4)"?]; 100 yA 10.7 (a) 0.73 mA; 
(b) 0.586 mA, 0.786 mA; (c) 3.4 V 10.9 616 mV; 535 mV; 4.05 kQ- 
10.11 4.75 pA; 625 mV; 551 mV; 1.94kQ 10.13 56.5 kQ; 9.353 pA 10.15 226 a 250; 15% 
10.17 +14.7Va-12.9V 10.19 6.37kQ;270 4;270 „A 10.21 1.68 mA; 50.4 mW - 
10.23 Subir R,, R,a4.63k0 10.26 0.96 mV- 
10.27 Roy = [1 + SOR/(65.8 + R)]2.63 MO; 18.2 kQ;.15. 6 MO 10.30 19:5 MQ; 498 MQ 
10.31 3.10 MQ; 9.38 mA/V 10.33 4.2 V a -3.6 V- 10.35 21 mA 
10.37 2.5 x 105 V/V; 62 Q; 1.91 x 10 V/V,+4V 10.39 11.4 MHz 10.41 637 KQ 
10:43 159 kHz; 15.9. MHz . 
` 10.45 (a) a; l del valor previo; sueno en un tator de 2a a 125 4A/V, 31. 25 JAN; 
(b) aumentar a-—125 V/V y 6250 V/V; 
(c) en parte debido a que V, no se ha cambiado; otras partes reducidas az z des su valor previo; 
(d) Cc al doble; rapidez de respuesta a la mitad 
- 10.47: Vos=Em3 AV/Gm1; 1.6 mV 10.49 (a) 19.9 pF (b) 31.8 pF 
10.51 9.95 pF; 16.5 kQ; 2.5 V/s 10.52 10'pF; 1.40 V; 15. Seran 10.56 61. 3 M9; 3750 VIV 
10.57 7.85 4A;25.1 10.59 27.6 x 10% Hz; 15.4 pF 
- 10.60 seis bits; 0.159 V; siete bits; siete bits; 0.118 V; 0.059 V 10. 63 116; 1/8; ; J4; I2 ` 
10.65 Usar op amp con entrada de R/2 y retroalimentación de SOR para excitar Ves; 15 amplitudes 
de onda senoidal, de 0.625 V pico a 9.375 V pico; una salida de 10 V (pico a pi corresponde a una 
entrada digital de (1000). 
10.67 8.19 ms; 4.095 ms; 9.90 V; no, permanece igual. - 


CAPÍTULO 11 


11 1V/V, (0%, - 0dB,. 0dB- 
0.894 V/V, 26.6%, 0.97 dB, 0.97 dB ` 
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0.707 V/V, 45.0%; 3.01 dB, 3.01 dB ' 

0.447 V/V, 63.4%, 6.99 dB, 6.99 dB 

0.196 V/V, -78.7", -14.1 dB, 14.1 dB 

0.100 V/V, -84.3", -20.0 dB, 20.0 dB 

0.010 V/V; -89.4%, 40.0 dB, 40.0 dB 

11.3 1.000; 0.944; 0.010 11.5 0.509 rad/s; 3 rad/s; 5.90 
11.8 Ns) = 10'/Ks + 1005? + 618s + 1055? + 1618s + 10%], paso bajo; 

Tía) =s(s + 1075? + 618s + 10 Ns” -+ 1618s + 10%], paso alto 

11.9 Ts) = 0.2225(s? + Ml + 15? + s + 0.89)] 

11.11 7(s)=0.5/((s + 16? + s + 1)]; polos en s=-1, -347812,3 3 ceros en s = 

11.13 28.6 dB 

11.15 N = 5; fp = 10.55 kHz, a —108°, -—144°, —180°, —216°, -252%; 

pı = -20.484 x 10° + 363. 043 x 10° (rad/s), p, = -53.628 x 10° + ¡38.963 x 10 (rad/s), 

P3 = —wo = —66.288 x 10° rad/s, pa = -53.628 x 10° — j38. 963 x 10° (rad/s), 

ps=-20.484 x 10° — j63.043 x 10° (rad/s); E 

Ts) = WY [(s + wXs? + 1.618w05 + ui Xs? + 0.618w0s + w DA 27.8 dB E 

11.19 R, = 10 KQ; R= 100 KQ; C = 159 pF 

11.21 R; = 1 KQ; R= 1 KQ; C, = 0.159 F; C, = 1.59 nF; ganancia de alta freċuencia = = -100 V/V 
11.23 Ts) = (1 - RCSM(1 + RCs); 2.68 kQ, 5.77 KQ, 10 KQ, 17.3 kQ, 37.3 kQ l 

11.25 Ms) = 105? + 10°s + 106); 707 rad/s; 1.16 V/V 11.27 R= 4.59 kQ; R, = 10 KQ 

- 11.28 Ns)=s° (s? +s+1) 11.30 Ns)= (s? + 1.42 x 10°/(s? + 375s + 1.42 x 10%) 

11.33 L=0.5 H; C=20nF 11.35 VA(s/V(s) =s's? + siRC + 1/LC) 

11.37 Dividir R en dos partes, dejando 2R en su lugar y agregando 2R de la salida a tierra 

11.39 L/L: = 0.235; |) = L/L + L) iN =1 M. o Fara todos los resistores = 10 kQ, C; es (a) 0.1 uE, 
(b) 0.01 „F, (c) 1000 pF; para R; = 100 LOF RA R=10 ko, Cs es(a) 0.01 uF, 

(b) 1000 pF, (e) 100 pF ña - 

11.43 R = R =R= es a 39.79 KQ; Cs = 6.4 nF; Ce: = 3. 6 nF 

11.44 C= Cs =1 nF; R= =R= =R= r¡=r2=159kQ 

. 11:48 (a) Ms) = 0.451 x e +1 Fa x 10916 + 0.729 x 10°Xs? + 0.279 x x-10% + 1.05 x 105); 

(b) Para la eso LP: C = 10 nF, R, = R: = 13.7 k0); para la sección LPN: C = 10 nF, 

Ry= Ri = R; = R; = 9.76 KQ, Rs = 35.9 KQ, Cs = 6.18 nF; Cez = 3.82 nF 

11.49 C= 10 nF; R = 15.9 KQ; R, = R,= 10 KQ; R = 10 kQ; R; = 390 kQ; 39 V/V. 11.51 +1% 
11.53 (a) Sólo para w:, cambiar C, y r o R3, o cambiar R, y r o Rz; se prefieren R3 y Ro; 

(b) Sólo para Q- » cambiar sólo y o Rs 11.55: R} = 141.4 KQ; R¿=70.7kQ 

11.57 Ns) = 416 s/RCY[s? + 2's/RC + 16/(RC Y]; banda pisante; we =4/RC; OQ =2; 

ganancia de frecuencia central = 8 V/V 

11.59 Ts) = 5 [s? + (C, + C,)s/R¿C¡C> + URR,C,C3); paso > alto; ganana de alta frecuencia = 1 VV; 

" R= 141.4 KQ; R, = 70.7 kQ 

11.60 Para sección de primer orden: C; = 3.18 nF; para una sección SS y K, los condensadores a tierra 
y flotantes son, respectivamente, C, = 984 pF y C; = 10.3 nF; para la otra sección S y-K.. ' 

los condensadores correspondientes son C4 = zA P nF y. C; = 3.93 nF, respectivamente. 


11.62 Sensibilidades de wa R, L, C son 0 E >. respectivamente, y de e son 1, — 


> => > iS 


. CAPÍTULO 12 


12.1 (a) w= wo, AK= 1; (b) dọ/dw a w = wo es — 2Q/w; (€) Awy/wo = -A¢/20. 
12.3 Para entrada no inversora, conectar LC a tierra y Ra la salida; A=1+RyR,>10.0; 
utilice R, = 10 KQ, R = 100 Q (por ejemplo); wo = 1/WLC (a) — 1%; (b) — 1%; (e) 0%. 
12.5 La ganancia mínima es 20 dB; el desfasamiento es 180°. eos 


1335 .. 


RESPUESTAS A PROBLEMAS SELECCIONADOS 


12.6 Utilice R, = R; = 10 KQ; R; = R4 = 5 KQ; R, =50kQ 
12.9 VS) Vs) = (s/ROY[s? + 3s/RC + 1/R°C?]; con magnitud cero en s = 0, s = œ% 
w= 1/RC; Q ==; ganancia en =>. 12.10 w=1.16/CR: 12.12 R; = Rs = 6.5 KQ; vo = 
2.08 Vepico a pico) 12.13 L(s)5(1+ RRNGS/ROMs? + 53/RC + URC); LGw) = (1 + RAR VB - 
JOlWRC — WwRO)l; w= RC; para oscilación, R/R; =2. 12,15 18.5V. 
12.17 A(s) = AR//RYI[L + 6/RCs + 5IR C3? + RCs’); Ry =29R; h= 0. 065/RC 
12.20 (a) 0.00; (b) 0.01875; (c) 0.0104; (d) 0.0233; THD = 2% 
_ 12.21 Para los circuitos (a), (b), (d), la ecuación caracteristica es: C,¡C¿Es* + (C¿LIRYs? + 
(Ci + Cos + VR, + gn = 0; w = [(C, + CC KOAA ; EmRı = C/C; para el circuito (c): 
LCs? + (C¡L/RL)s? + (C, + Ca)s + I/R; + gm = 0; wo = [(C1 + CCCA Š: 
Emk, = CC). 
12.23 De 2.01612 MHz a 2.01724 MHz. 
12.25 (a) Vr. = VRC + RyRa) — L-R Ro, Vry = VA + R/R) — L-R Rz; 
(b) R, = 200 KQ, V¿=0.0476V. 12.28 (a) Ya sea +12 V o -12 V; 
(b) Onda simétrica cuadrada de frecuencia f y amplitud +12 V, y atrasada 65.4° respecto a la entrada. 
El promedio de desplazamiento máximo es 0.1 V. 12.29 V¿=6.8 V; da R, = 37.5 KQ; 
R=4.1 KQ ; 
12.31 V2 = 3.6 V, R¿= 6.67 kQ; R = 50 kQ; R; = 24 KQ, R,= 27 KQ. 
12.33 V2= 6.8 V; Ri = R2 = R; = R4 = R; = Rs = 100 kQ; R; = 5.0 kQ; la salida 
es un triángulo simétrico con medio periodo de 50 ys y picos de +47.5 V. 12.35 96 us 
12.36 R, =R,= 100 kQ; R; = 134.1 KQ; R¿= 470 KQ 6.5 V; 61.8 ps. 12.38 (a) de ko; 
(b) 13.3 V 12.39 R¿= 21.3 KQ; Rg = 10.7 kQ 
12. 41 V = 1.0996 V; R = 400 Q; filas'de tabla, para vo, 6, 0. 7 sen 0, error % son: 
0.70 V, 90%, 0.700 V, 0%; 
0.65 V, 63.6%, 0.627 V, 3.7%; 
0.60 V, 52.4%, 0.554 V, 8.2%; 
0.55 V, 46.1%, 0.504 V, 9.1%; 
0.50-V, 41.3%, 0.462 V, 8.3%; 
0.40 V, 32.8%, 0.379 V, 5.6%; 
0.30 V, 24.6%,0.291 V, 3.1%; 
. 0.20 V, 16.4%, 0,197 V, 1.5%; 
0.19 V, 8.2°, 0.100 V, 0%; 
0.00 V, 0°, 00V, 0%. 
12.42 +2.5 V 
12.45 Filas de tabla; circuito vo/ V7, circuito v;/ Vy, ideal vo V y error como un % del ideal son: 
0.250, 0.451, 0.259, -3.6% ; AS 
0.500, 0.905, 0.517, -3.4% 
1.000, 1.847, 1.030, -2.9% 
1.500, 2.886, 1.535, -2.3% 
2.000, 4.197, 2.035, -1.7% 
2.400, 6.292, 2.413, 0.6% 
- 2,420, 6.539, 2.420, 0.0% 12.47. R¡= R, = 10 KQ (por casio: 3.18 V: 
"12,49 R, = LMQ; R, = 1 MQ; R; = 45 KQ; R¿=1MQ;C=0. 16 pF para una frecuencia 
de corte de 1 Hz. 12,53 Utilice un circuito de op amp con v4 conectado a entrada positiva, 


«LED entre salida y entrada negativa y resistor R entre entrada negativa y tierra; [gp = vy/R. 


12,54 im=C [dv/di], C=2.65 pF; ir” =2 imso; lso = 3 Teo; actúa como frecuenciómetro lineal 
amplitud fija de entrada; con C, tiene una dependencia en la rapidez de cambio de la onda; 1.272 mA. 
12.55 1e mV, 20 mV, 100 mV; 50 paisos, 100 pulsos, 200 pulsos. ESE 
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CAPÍTULO 1 3 


13.1 15V; 1.5 V; 1.5 V; ov: 3 V; 1.5 V; 1.5 V; —00 
13.3 0.35 a 0.45 V; 0.75 a 0.85 V; 0 V; 1.2 V; 0.45 a 0.35 V; 0.35 a 0.45 V 
13.4 (a) tp. = 1.6 ns; tp, = 0.8 ns; (b) C = 1.43 pF; (c) Co = 0.86 pF, C; = 0.57 pF 
13.6 La potencia se reduce en un factor de 0.44 a 4.4 mW; se puede ahorrar 1.6 mW más 
13.7 La frecuencia máxima de operación se reduce en un factor de (a) 0.66, 
(b) 0.44. DP.decrece en un factor de 0.44 en ambos í casos. 
13.9 El efecto de cambios en las dimensiones de un dispositivo es cambiar parámetros de operación 
por los factores: 0.81, 1.11, 0.86, 0.77, 1.29, 1.11, 0.86, 1.60. 
13.12 rps = 3.55 KQ; rpsp = 10.7 KQ; W¿W, =3;L,=22.5 pm 13.14 9.1 mV; 50 mV ` 
13.16 2.76, 2.50, 2.35, 2.25, 2.10 volts 
13.18 3.3 V; 1.86 V; 0 V; 1.44 V; 1.44 V; 1.44 V; 1.65 V; -78.4 V/V 13.19 106 fF; 6s.óps 
13.21 62.2 ps 13.23 106 ps; 106 ps; 106 ps; 14.5 fF 13.26 24 
13.33 Para PDN, 4: 3n, B: 1.5 n, C: 3n, D: 3n; para PUN, a p, B: 2p, C: 2p, D: 2p 
13.35 Con determinación correcta de dimensiones, tent es; 1 del valor obtenido/con dispositivos de menor 
tamaño; fp y es igual en ambos casos. . 
13.38 (a) 0.69CRp; (b) 0.5CRp, para una reducción de 27.5% 
13.39 1.8 m/0,8 um; 2.51-V; 3.43 V; 3.22 V; 5 V; 1.23 V; 1.57 V; 1.28 V 
13.40 2.4 fF; 8.1 fF; 63.5 ps; 41.2 ps; 52.4 ps; 9.6 fF; 14.4 fF; 72.5 ps; 72.5 ps; 72.5 ps 
> 13.41 r=2; : NMimix 128 V 13.42 0.417; 0.97 V, 0.46 mW - 13.43 r = 2.7; 1.25 V 
13:53 (a) 1.65 V; 1.16 V; 13.5 4A; 351.6 4A; 182.5 pA; 0.27 ns; (b) 1.86 V; 328.5 4A; 2.57; 0.11 ns 
13.60 0.67 V:1.25V 13.62 1.1MHz 13.63 2.16 V;0.93; 1.86 13.65 6 ` 
13.73 6.87 ys; 9.8 V; 5.7 V; = 0.1 V 0.98 ma; la corriente de la fuente puede ser de hasta 21 mA 
(para Ron = 200 Q), pero está claramente limitada por kp de G, a un valor mucho menor 
- 13.75 (a) h = 0.72/CR; (b) C= 1000 pF, R=7.2k0;C=100pF,R=72kQ 13.76 +2.8% 
13.80 16 bits: 10 para dirección de fila y 6 para dirección de columna 
13.81 1024; 1024; 4 mF; 3.5 pF; 3.4 fF; 2.8 Mbits 18.82 0.3 um?; 0.39 ¡rm x 0.78 qm 
13.83 57% 13.84 4;12;8 13.89 8K filas x 4K columnas = 32 Mbits 13.91 2pA 
13.92 1.6 mA; 12 um y 36: ym; 1.6ns 13.93 0.68 mA/V; 0.48 V;-0.21 V; 50%; 7.5 ns 
13.94. (b) 2; (c) 1.46 13.96 9; 512; 18; 4608 NMOS y 512 PMOS transistores -` 
13.97 14; 16,384; 229,376; 16,384; 254,760 NMOS y 16,384 PMOS transistores 
13.98 14; 14; 32,766 13.101 2.42 ns; 22 ns, 3.16 V; 1.9 ns 


CAPÍTULO 14 


"14.1 (a) 90 ns; (b) 15 ns; (e) 8.2ns 14.3 17.8 ns 

14.5 (a) Ves, = 156 mV, Ic = 4.44 mA, Vse = 737 mV, I5 = 0.178 mA, V= 817 mV; 

(b) Vo, = 116 mV; (d) NMy = 0.183 V, NM, = 0.484 V 14.7 NAND 

14.9 Voy = 4 V; Vo, = 90 mV; Vi = 1.2 V; Vm = 1.6 V; NMy= 2.4 V; NM, =1.1 V 

14.12 (a) 82.8 mV; (b) 41 14.13 1.77 mA; 0.14 mA; 105.8 ns 14.15 t,= PIE 3.57 ns 
14.17 0.5V 14.20 0.193.V; 10.7 mA 

14.21. 4.56 mV; 6.37 mV; 19.4 mV, 95:7 mV, 1.81 Q; 1.45 Q; 0.85Q 14.23 3.85 må; 10.5 mA 
14:24. 31.5 mA; 8> 14 a 
14,27 En -S55”C, NM, = 1.66 V, NM, = 0.56 V; en.125°C, NMy=3.1 V, NM, = 02v ` 

14.29 Curva característica dé 4 segmentos con puntos de inflexión en (vı, Vo) = (l. 1 V, 3.0. V); (1.9 V, 2.0 V), 
(2,1 V, 0.1 V); Von = :3.0 V; Vo = 0.1 V; V =2.1 V; Yu =1.1V;NMy= 0.9 V; NM, = 1.0 V 
14.30 0.232 mA 14.34 13V - 14.35 I= 0.10 mA; {c7 5:02 mA; Jp = 0.32 mA . 

14.37 wrs A+B. a A 0.4 V, NMy = 0.5 V 
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(e) 1.92 mA 14.39 33.3 MHz; alta para 13 ns; baja para 17 ns 14.42 0.329 V/V; 8.94 V/V; 0.651 V/V 


14.43 (a) -1.375 V, —1.265 V; (b) -1.493 V, ~1.147 V 14.45 21.2 14.47 7 cm- 
14.49 (WI/L), = 1.42; 6.5 mA 14.50 2.59 V; 0.8 mA 


14.51 Para 50% de pérdida, R, = 92.2 KQ y R = 6.77 KQ, para radio de R,/R = 13.63; para 10% de pérdida, 


R= 461 KO y R: = 33.8 KQ, con la razón restante sin cambios. 
14.52 tp = 0.09 ns; tpu; = 0.05 ns; tp = 0.07 ns 
14.54 WIDo, = (WILY = UWID) O; WID)o,, = WI¡Do, = WIDo, 


14.57 Para V= 0.2 V, 0.1 V; Voy = 0.7 V, 0.7 V; Vo, = 0.17 V, 0.129 V; V =0.54 V, 0.441 V; 
V = 0.63 V, 0.529 V; NMy = AIN CANAS 0.37 V, 0.312 V; NM se hace más equilibrada 


mientras Vg baja 


14.59 Para divergencia 2 1 (y vo = 0.7 V), Pp=5.91 mW o7. 05 mW para v; bajo y alto, respectiva- 


mente, o Pp = 6.48 mW en promedio. 


APÉNDICE B EE. 
B.2 hy = 2:6 kQ; hy =2.5 x 10%; h21 = 100; hn =2 x 10° v 


B.3 yn = Ur, +s(Cr + Cp); Y2 SC ps Y21 FSC, + Bm 
ya = Lro t sC, 


APÉNDICE E 


E.l Z, = Vodlo E.3 1V, 0.90 kQ; 0.526 V E.5 Ri = (rr + RgY(1 + mrn) 


o APÉNDICE F 


F2 VAS VAs) = R(Ri + R) F.4 107 rad/s F.6 HP; 10 rad/s 
ET vo) E1 vale => 100% F9 3.5 ns EJL -4.67 V 
F:13 6.32 V, 9.5 ms F15 14.4 ys 


APÉNDICE G' 


Ġ.2 (a) 5 KQ, 5.26 kQ; 200 A/A, 212.6. A/A; (b) 5.21 KÓ, 24.4 Q, 40.8 mA/V, 1.025 mA, 
2 x 10% V/V, efecto anulado de Cu; (d) 20.6 MA, 6.12 kHz; ` (e) 16 x 10* A/V 
128 KQ, 131 V 
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Los números en negritas indican la presencia de una definición o un concepto importante. 


A 
A tierra (Véase común) 
Abierto(a): 
amplificador de malla, 668, 717, 719 
configuración de, 63 
función de transferencia, A(s), 674, 713, 
715, 724, 727 
ganancia, 63, 64, 68, 76, 93, 108, 109, 669, 
672, 693 
modo, 1019 $ 
compuerta tipo colector, 1186 
método de constantes de tiempo de circuito, 
597, 618, 619 
función de transferencia, 7ye, 710, 7H 
ganancia de voltaje, 21, 24, 738, 739, 
829-832 
Abrir si en serie y poner en corto si en paralelo, 
690 
Acceso, renglones, columnas, bloques 
. tridimensionales, 1116 
Acoplamiento, 282, 405, 429, 511, 764, 848, 850, 
. 1051, 1052 
de amplificador, 950 
de picos de fuente de alimentación, 1200 . 
de señal de salida, 267 
y condensadores de derivación, 36, 37, 38, 
104, 282, 288, 290, 395, 403, 
452, 591, 606, 609 
Activación/operación de etapa simétrica, 639, 759 
Adición: 
de impurezas, 141, 145, 197, 226, 354, 375, 
793 
relativa de impurezas, 228 
Agotamiento: 
canal de, 377 
capa de, transistor de compuerta flotante, 1139 
capacitancia de, 147-149, 155, 170, 198, 212, 
322, 442, 443, 455, 1162 
dispositivo de carga de, 421, 423, 424, 1071, 
1216 
MESFET de, 455, 542, 1216 
modo de, 377, 378 > 
MOSFET de, 376, 377, 379, 380, 386, 393, 
394, 420, 448, 611, 1071 
región de, 143, 144, 146, 206, 225, 233, 357, 
358, 361, 448, 454 
voltaje de, 145, 147 
barrera, 151 
Aislante/aisladores, 139, 365, 776 
Alambre como un elemento de circuito, 1206, 
1207 
Almacenamiento: 
capacidad, 1145 
condensador C,, 857, 1123, 1124, 1130 
constante de tiempo, ¿,, 1160 
de señales en capacitáncias parásitas, 1090 
(escritura) de infonnación, 1145 
red de, 1125 
baterias, 1115, 1116, 1128 
temporal de datos, 1044, 1097 
tiempo, is, 1162 


IN.1 


/transmisión/fibra/acoplamiento ópticos, 198, 
"199 


Almacenando un 1, 1124 
Altavoz, 10, 23 


Alto(a): 


capacidad de mover corriente, 793, 1231 
conversión A/D de resolución, 865 
de paso (HP), 31, 586, 886, 902, 905, 917 
función de transferencia, 925 
punto, 906, 908, 922 : 
respuesta/red de STC, 604 
filtros de orden, 923 
frecuencia, 325, 366, 444, 445, 451, 452, 464, 
586, 591, 594, 597, 598, 612, 
615, 620, 624, 627,623, 639, 
644, 854, 901 
nodo de impedancia, 982, 1080, 1092 
operación, 
circuitos analógicos, 1212 
familia de lógica SSI y MSI, 1211 
_ inversor/seguidor, 48, 635 
potencia, 
aplicaciones, 776, 790 
etapa de salida, 752, 802 
~ transistores, 775 
región de operación de ganancia, 460, 558, 
1223 
velocidad(es), 
circuitos digitales de, 356, 1162 
de operación de ECL, 313, 1230 
operación de, 155, 863, 1047, 1097, 1230 
sistemas de comunicaciones de, 121 1 
tecnologías de, 446 
voltajes, 792, 802, 1139 


“altura”, 275 h 
Amáx, desviación de banda de paso, 886, 887, 894 
Amin atenuación minima de banda de bloqueo, 887 
Amortiguado: 


integrador, 927, 984 
oscilaciones, 1190, 1206 


Amplificación: 


$44,284 - 


a de banda ancha, 617, 650 
Amplificador(es): 


a pequeña señal, 673 
características de transferencia de, 15, 412, 674 
cascode, i 
de carga activa, 626 
doblado, 852-856 
CC, 292 
CC-CB, 641, 642, 644, 650, 665, 953, 966 
CC-CE, 643 
CD-CG, 642 
CE, 260, 284, 287, 292 
clasificación, 24, 36, 37, 753 
compensado, 732 
con circuitos sintonizados múltiples, 952 
con respuesta de dos polos, 718 
con tres o más polos, 723, 729 
conceptos, 9, 19, 28, 260 


_CMOS de carga activa, 853 


de adelantó de fase, 590 
de ancho de banda, 29, 30, 591, 649 
de audio, 36, 673 
de carga activa, 408 
de CB, 289, 290 
de compuerta común (CG), 408, 464, 620 
de corriente, 23, 24 
de dos polos, 733 
de emisor común, 584, 608 
de etapas múltiples, 284, 416, 485, 551, 552, 
556, 564, 584, 731, 732 
” de fuénte común (CS), 408, 411, 445, 477, 478, 
584, 597, 602, 603, 610, 615, 
613, 622, 841 
de carga activa, 408-415, 464, 539 
de potencia, 
de audio, 752, 759 
“sintonizados, 947 
de respuesta en frecuencia, 28, 583, 953 
de retroalimentación de tres etapas, 693 
de salida, 1115, 1117, 1130, 1131, 1137, 1145 
activado, 1127 
con retroalimentación positiva, 1125 
conectado a la linea de bit, 1114 
de una etapa, 62 
para detectar un 1 en la celda, 1117 
de saturación, 14, 15, 75, 674 
de sintonia escalonada, 959 
de sintonización sincronizada, 959 
de tres etapas, 22 
de un polo, 671 
de voltaje a pequeña señal, 947 
diferencial, 487, 492, 494, 507, 541, 548, 551, 
563, 611,635, 636, 638, 639, 642, 
645, 787, 1199 
BJT de carga activa, 523 
carga activa de, 522, 523 
cascode, 525-527, 851 
CMOS de carga activa, 536 
de base común, 642, 643, 812, 813. 822, 
823 
de carga activa, 523, 542 
de tecnología CMOS, 536 
desacoplo de carga de, 505 
excitado por una etapa, 641 
MESFET, 548 
MOS de carga activa, 1125 
resistencia de emisor de, 496 
respuesta en frecuencia de, 584 
semicircuito de, 497-499, 525, 526, 537, 
563 
directamente acoplado, 713 
diseño de, 222, 485 
eficiencia de, 13, 14, 19 * 
en cascada, 21, 556 
entrada diferencial de, 62- 


` estabilidad de, 585, 723,-782 


estables, 585, 668 

etapas de emisor común y fuente común, 538 
fi y fu, frecuencias de 3 dB, 600 

función de transferencia, 30, 35, 590, 595 
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ÍNDICE IN-2 


ganancia de, 10, 29. Angulo/intervalo de conducción, 127, 189, 190, común (CB), 


inestable, 723 : 752, 1101 amplificador de, 280, 288, 289, 620. 621. 

vertido, 104 Anodo, 123, 124, 138, 453, 455 622, 642, 643, 313, 817. 822 

lineal, 11 Aplicación(€s): configuración de, 279, 282, 315, 317, 320, 
para señales grandes. 42] . de microondas, 452 332, 525, 620-622, 649 


modelos de, 20 

no inversor acoplado a ca, 107 

polos y ceros, 649 

resonante a una frecuencia, 947 - 

se hace inestable, 724 

separador, 21, 84, 109. 416, 464, 643, 330. 
857, 919, 923, 982 


de muy baja potencia, 794 
de retroalimentación positiva/negativa, 551, 
672, 1019 
en LSI y VLSI, 1197 
Aproximación, 241, 255, 256, 307, 372, 442 
a pequeña señal, 17, 19, 25, 148, 165, 166, 
255, 256, 264, 392, 399 


ganancia de corriente de, 229, 290 
corriente de, ¿B, 227, 229, 243, 272, 302 
delgada, 224, 228, 231 . 
factor de saturación (laz — Ica 8), 1160 
proceso de descarga de, 1168 
región de, 222, 223, 226, 227, 232, 1162 
resistencia de, 7y, 261 


simbolo de, 10 para MOS, 529 tipo p, 223 
circuito, 10 _ asintótica de arctan, 589 cuerpo de, 365 
sintonizado(s). 37. 38, 885, 946-951, 966 - — AÁrea(s): material de, 144 


con circuitos sintonizados múltiples, 953 
"terminología de, 60 


a escala de valor binario, 863 

de EBJ, 1160, 1162 
tipos de, 23, 47 de operación segura, 779, 795 
transconductancia y transresistencia de, 23, 24, de silicio muy grande de un resistor, 1071 

; 524 del dispositivo de canal p, 1143 
transmisión de, 29 Armónicas, 4, 751, 977, 993, 1016, 1020 
unilateral de circuito abierto, 679 Arseniuro de galio. Véase GaAs 
voltaje de, 23, 24 Asegurar el transistor al disipador de calor, 776 


semiconductor de, 138, 142 
silicio, 142, 206 
sustrato (cuerpd), 354, 355, 357, 358, 360, 
365, 366, 1138 
Batería, 61, 163, 223, 389 
circuitos activados por, 752 
flotante, 546 ` 
modelo y resistencia de, 160, 180, 181 


Amplitud estable, 934 -  Asintotas, 536, 587, 588 BCJ: 
Análisis: Asistentes digitales personales (PDAs), 1046 coeficiente de clasificación, Mgc;, 327 
de dominic de s, 3, 128, 584 Astable: voltaje incorporado, Voc, 327: 
de pequeña señal, 200, 263, 319, 330, 460, circuito, 974, 994, 1003, 1005, 1030 BEJ: i 
700, 755, 822 multivibrador, 1002, 1004, 1010, 1012, 1030 coeficiente de clasificación, mggj, 327 
de la etapa, Atenuación de banda (BR), 886 voltaje incorporado, Voe, 327 
de entrada 741, 822. Atenuador, compensado, F-13, F-18 Beta, £, 26, 27, 228 
de salida 741,831 Atomo(s): de ca, 319, G-3 


de transitorios, 329, 797, 962. 1023, 1052, aceptante, 142, 144, 356 
. 1143 . e de impureza/concentración, 142 
directamente en el diagrama de circuito, 243, Autoelevación de potencial, 544, 545, 564, 578 
246, 267,269, 301, 788 Autotransformador, 950 
simbólico del circuito, 627 ` Avanzado diseño en densidad de paquetes, 1114 
usando ganancias de corriente, 556 ` , 


forzada, Prorzaz, 298-303, 307, 308. 1167 
MESFET, 455, 1218. 
BFL, lógica NOR de FET intermedio, 1224 
BiCMOS: 
amplificador, 537, 538, 539, 540, 634, 855 
cascode de, 626, 855 


¿procedimiento iterativo, 157, 158, 253 ` i B 6 combina lo mejor de CMOS y bipolar, an 212, 
_ Analógico(a): > Bajo(a): $ 1214 
j amplificador diferencial de, 636, 650 de paso (LP), 31, 586, 1005 de amplificador diferencial, 542 
circuitos, : circuitos STC, 73, 93, 99 de circuito(s), 
BiCMOS, 1045 filtro de, 31, 75, 437, 886, 896; 938, 956, digitales, 542, 1158, 1159, 12 1, 1231 
biestables con op amps, 1099 958, 993 R, 1214 


integrados, 354, 453, 487, 856 
computación, 60, 81 
convertidor a digital (A/D o ADC), 8, 47, 436, 


función de, 918, 925, 938 
punto (LPN), 906, 908, 909, 922, 929 
red de, 31, 95, 586 


de compuerta NAND tipo R, 3215, 1216. 
de doble cascode, 539 7 
de inversor, 1212, 1213, 1214 


810, 811,857, 999. . 
del op amp, 741,963 ¿ . - 
diseño de IC,.563, 810, 811,875, 1049 
extensión de, 663, 671, 740 


distorsión de ondas senoidales de salida, 986 


“frecuencia, 509, 519, 584, 591, 592, 593. 600, 


601, 602, 606, 608, 636, 649 
an 395, 1042, 1045, 1047, 1192-1195 


de op amp de cascode doblado. 855 
lógicos, 1045, 1215 . 


terminología de, 564,'811, 850. 863. 864, 1211. 


1216.- 


factor de contracción, 953 . Banda: Bicuadrado(s), 924; 933, 965 
filtro, 856 de audio, 4 basados en el resonador LCR, 933 
interruptor, 436, 437, 464, 868 de frecuencias, 29 de Tow-Thomas, 927, 928, 929, 961, 962, 963, 
requisitos, 437, 861 de paso, 886, 905, 922, 961 2 964, 965,966 . . 
multiplicador, 810 amplificador de, 37, 38 de un amplificador (SAP), 930, 941, 966 
señal, 6, 47, 856 borde de, 887, 897 filtros activos de, 929 
voltimetro, 85, 86 filtro de, 38, 752, 885, 888, 908, 947, 956, KHN, 925-927, 929 
“ancho”, 276 958, 923, 934, 977, 986 Bipolar: 
Ancho(s), W, 356 función de, 911, 914, 917, 925, 929, 933, etapas de satida, 1215 
de banda, 934, 946 : familias lógicas, 1045, 1216 
(BW), 30, 63, 97, 908, 951 parámetro de desviación de 39,395, 893 tecnologia, 537, 1044 
angosta, 199, 947, 7, 955, q región de, 961 transistores como dispositivos cascode, 875 
grande, 630 i . de transición, 887 : Bit más significativo (MSB), 8. 860, 862 
muy grandes,'198, $42 muerta, 759, 760 Bit(s): 
de la histéresis, 997 suprimida, 886, 965 de dirección, 1114, 1116 
de la región, As atenuación, 899, 900 2 7 chip de memoria, 1114 - 
de agotamiento, 145, 146, 156 borde, @ 887, 898 Si N, ae 
de la base, W, 228 frecuencias, 889 $ dirección de columna, 1114, 1134 
del amplificador, 413 - señales/rizo/transmisión, 887-889 número binario, 857 


del pulso, 1010 > 
del transistor NMOS/PMOS, 1 144 
AND alambrada de TTL de colector abierto, 1186 


Barra colectora, control triple, 1187 
Base, 25, 223,332 E 
ancho, W, 225, 226 


palabra digital, 858 
resistores ponderados binarios DAC, 860 
salida digital, 865 ~ ? 


IN-3 ÍNDICE 


BJT (transistor bipolar de unión), 25, 26, 123, 133. 


138, 222, 1044; 1158 
amplificadores), 282, 287 
de base común, 288 
de circuito integrado, 523, 533 
de potencia, 753 


diferencial de, 487-504, 508, 564, 566, 635, 


648, 668 
entrada/salida sintonizada, 947, 951-954 
área de operación segura, 779 
caracteristicas, - 
de un, 1159 
estáticas, 315 
circuito(s), 


de retroalimentación de. 687, 694, 704, 736, 


739 
digitales de, 303, 1159 


coeficientes de temperatura, 231, 239, 768 


corriente de, 
circuitos de dirección de, 511, 513, 812 
. dirección de flujo, 235 
fuente constante de, 281, 511 
reflector de, 513, 514 
gráfico 
análisis con, 272 
características de, 238-241- 
inversor lógico, 310 
operación dinámica, 1163 
limitaciones de transistor de potencia, 779 
modelos, 230, 260 
z híbridos, 260, G-1 
de circuitos con, 262 
- de señal grande, 303 
pará ECL, 1225 
para SPICE, 327 
.modos de corte, activo y saturados de, 311 
no se permite saturarse, 1045 
no simétrico fisicamente, 305 
operación como interruptor, 321, 441, 1159 
par diferencial de, 487; 490, 505, 1195 
PROM, 1137 
reflector, 514 
relaciones, 
activas de corriente-voltaje, 235 
de parámetro, 271 E 
saturación, 307-314, 318, 1160-1162 
técnicas de polarización, $08 - . 
de 4 resistores, 276 ` 
transconductancia, 255. 
Bobina(s), 179, 910-915, 950-954, 988-991 
/inductor derivado, 950, 951. 
Borde: * 
de banda de paso/banda suprimida, 965 
posterior, 1007 -` . 
saturación (EOS), 145,298, 312, 314, su 
. velocidad, 1197 
Boro, 142 
Borrado, 1140, 1145, 1146 
Buscar en tabla, 1113 
BVczo, BVczo. BVano, 320, 332, 780 


c 

Ca 1G, 321, 322, 323, 324, 325, 332 
Cable coaxial, 1207, 1228, 1229 
Cadena de diodos, 169, 194 
Caida óhmica de voltaje (IR), 297 
Calor, 12, 773 
Cambiar ganancia por precisión, 67 
Caminar por el circuito, 557 77 
Canal: 

ancho, W, de, 364 de 

conductividad de, 357, 358. 
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corto, 375, 792-794 

de forma cónica, 361, 370, 442, 448, 454 
desaparece, 443, 448 

efectivo, 443 

estrangulado, 361, 370, 371, 449 


factor de modulación de longitud de, 364, 370, 


371,372, 381, 389, 393, 400, 
403, 405, 408, 454, 459. 538, 
874, 1049, 1144 
` , flujo de corriente, 356, 357 
inducido, 357, 358, 368, 373, 374, 377 
JFET de, 448 
n, 
JFET, 449, 451 
MOSFET de tipo, 
de agotamiento, 376, 377 
de refuerzo, 354, 366, 367 
transistor de efecto de campo, 453, 1139 
p, 354 
profundidad de, 358, 359, 374, 377 
región de, 355, 356, 454 
Cantidades instantáneas totales, 18, 25 
Capa delgada de dióxido de silicio, 354 
Capacitancia, 154, 322, 455 
acoplamiento de, de derivación, interna, 103, 
195, 590 
aislada de la resistencia de la fuente, 630 
compuerta de divergencia, 1206 
de alambre de interconexión, 432 
derivación de Coge fom 29371 >» 625 - 
en el modelo MOSFET, 442 
en el oscilador Colpitts, 988, 990 - 
línea(s) de palabras, 
. a líneas de bit, 1129 
y conexión a tierra; 1116, 1135 
multiplicación de, 836. - 
Capacitancia: . 
E difusión a pequeña señal, C4, 154 
, 443 
de traslapo, 442, “460, 481, 482 
dominante, 599 
electrostática, 991 
coeficiente de emisión en, 133, 201, 230, 
326, 327 
parásita, 452, 453, 591, 622, 626, 870, 1085, 
1080, 1120, 1145, 1214 
total, A - 
a la salida, 847. : 
equivalente a la salida de compuerta, 1218 
Caracteristica(s): 
de corriente-voltaje de MOSFET, 354, 363, 
377, 378, 380, 465 
de transferencia, 11, 14, 15, 17, 18, 102, 132, 
x 409, 410, 412, 422, 424 
de voltaje (VTC), 39, 428, 462, 800, 1045, 
-1050 E 
de ECL OR y NOR, 1226, 1227 
de entrada-salida, 463 > 
de malla, 1098 . 
de T(s), 584, 587, 934. 
TTL, 


CMOS, 430, 462 
de tamaño minimo, 1141, 1142 
en su forma genérica, 1045, 1046 
para el inversor pseudo-NMOS, 1072, 
1074 
de la etapa, 
clase AB, 766 
clase B, 759, 801 


de TTL Schottky, 1191 
del circuito inversor, 311. 312 
del inversor, 
DCFL, 1218, 1219 
estándar TTL,.1180 
FL, 1221, 1222 Es 
del seguidor de emisor, 754, 755 
estables de un cristal, 991 
ic-vce del BJT, 240 
voi; de la compuerta TTL, 1177 


Carga: 


acoplamiento de, 504, 505 
activa, 408, 410, 411, 416, 523, 525. 526, 812, 
818, 823, 841 
de espejo de cornente de Wilson, 526, 527 
almacenada, 154, 314 k 
carga base, Os, 1161 
remoción de, 314 
almacenamiento de, 
en base, 227, 1158, 1160 
en BJT, 1044, 1145 
en capa de agotamiento, 148, 156 
en circuitos dinámicos, 1104 
en condensadores, 1144 
en unión, 147 
fenómeno/efecto de, 154, 198, 321 
agotamiento de, 144 
atrapada, 1139 Š 
capacitancias de, 428, 432, 1070, 1079, 1085. 
. 1144 
compartir problema de, 1093 
condición de igualdad de, 145 
conservación de, 1123 
curva de, 409, 410, 427, 427, 1072 
de corriente constante, 77 i 
de exceso (base), saturación de Qs, 1160 
de hueco/electrón, 138 ` 
dispositivo de, 420, 1077 
en la compuerta flotante, 1138, 1139 
en un condensador de memoria, 1097, E 123 
electrónica, q, 133 
equilibrio de, 196 
inversor de, 1082 
latente, 142, 144, 150, 356 `- - 
ligada no cubierta, 144, 146, 151,356 
línea de, 157, 273, 319 ` 
neutralización de; 144 
redistribución, 868, 869, 875 * 
regulación de, 176, 177, 178 


removida por recombinación,-1.162 


resistencia de, 11, 988 
resistiva, 416, 1071 
transistor de, 426 ` 


Cascada: 


amplificador en, 21, 22; 294, 131 


. compuertas en, 


compuertas lógicas dinámicas, 1094 i 
Dominó, 1095 B 

de colector común, 
y base común, 642 
y emisor común, 630 

etapas, 21 

filtros en, 900 : 0 

inversores en, 1098, 141 

op amp y etapa de potencia, -786 


Cascode: 


amplificador, 416,.525-527, 537, 584, 622, 
625, 626. 630, 634, 645-643, 851 
CE-CB, 525, 953 
comparaciones de operación, 631, 875 ; 
configuración de, 464, 524. 525, 526, 534, 544, 
.547, 564, 617, 620, 622, 649, 
.- 850, 851, 852, 882, 953, 954, 966 


i 


fuente de, 544 
reflector. 533, 535,537  ; 
resistencia de salida, 526, 534. 
Cátodo, 123, 124, 138, 453 
Cao/Cgg, 326 
CBJ: 
región de agotamiento, 1162 
voltaje integrado, 322 
ed: i 
amplificador de, 37, 63, 590, 592, 649 
análisis, 741, 815 
de polarización de, 17. 166, 254, 390, 272, 
273, 389. 462, 558, 643, 811, 815 
barrido de voltaje de entrada, 563, 871 ' ' 
. Característica de transferencia de, 460, 461 ` 
componente de rectificador, 125, 180, 259 
continuidad para SPICE, 202 
desbalance/desniveles, 101, 641, 642, 650 
etapa de desplazamiento de nivel, 852 
fuentes de alimentación, 12, 61, 179 
punto de operación, 262, 267,400; 523, 606, 
z + 703,873 
restablecedor de, 194, 195 ' 
voltaje de desnivel, 103, 104, 109, 531, 641 ` 
y notación de cantidad de señal, 166 
Celda; 
condensador Cs, 1123 
de compuerta apilada, 1138, 1140 
de matriz, 1114 
dinámica, 1122, 1124 
estática, 1117, 1126 
guardando un 0/1, 1127 
linea, 
activada de palabras, 1127 f 
de palabra seleccionada, 1120 
periódicamente refrescada, 1123 ` 
programada de alto voltaje, 1138 
RAM dinámica de un transistor, 1122- -l 125 
solar, 199 
Centro: 
de frecuencia, 38, 904, 913, 946, 949, 976 
derivación, 182; 184, 185, 191, 202, 218 
Cero: 
a frecuencia cero (cd), 604, 605 
coeficiente de temperatura, 794, 795 
cruce, 100. 752. 1000, 1002, 1017 
de una red en puente T, 931, 933, 937 ` 
disipación estática de potencia. 1144 
en cd, 586 
en el infinito, $85, $86 
en la ganancia de modo común, 639, 650 
transmisión, 892 - 
Chip: 
área de, 1090, 1125 
densidades de paquete, 420, 1044 
disipación, 436 , 
memoria. Véase RAM; ROM 
patas de 1/0 (E/S), 1126 - `` 
Ciclo de trabajo, 195, 1013 
Circuito(s): 
.A, 679, 706 de i 
abierto/corto bidireccional, aa 
activador, 795, 797, 1071 * 
Antoniou de simulación de inductancia; 915, 
916, 917,918, 959,987: 
biestable; 668, 974, 994, 995, 996, 997, 998, 
1001, 1002; 1005, 1006, 1030 
como comparador, 999., . h 
elementos de memoria y flip flops, 1042, 
1097, 1099, 1106, 1145 
. no inversores, 997, 998 -. `. 5 
capacitivamente acoplados (ca), 37, 401, 402, 
590, 592, 611, 630, 642- $ 
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olla 


cerrado, 63, 64 
amplificador de. 66, 102, 106, 107, 671, 
719, 729, 734, 790, 836, 837, 931 
función de transferencia de, 71, 94, 95, 713, 
A n? 
ganancia de, 693 
A(s) de, 671 
Arde, 63, 65, 66, 67, 68, 69; 82, 83, 84, 
95, 97, 109, 669, 674, 687, 729 
cuadrador, su efecto positivo sobre el VTC. 
1190 
DCFL, 1217, 1221 
de combinación, 1058, 1070,,1080, 1090 
de comparación, 670 
de compuerta programable en campo (FPGA), 
1048 
de condensador de valor binario, 868 
de disparo para un elemento de memoria, 1099 
de generación de ondas, 994 
de generador de señal, 973 
de interfaz, 206, 857, 1043 
de los que evolucionó.la TTL, 1165 
de polarización, 811, 849 
que estabiliza gm, 848 
de sincronía, 1109 
de valor absoluto, 1023 
de voltimetro, 1021 
digitales, 8, 171,222, 290, 419, 857, 1041, 
1043, 1158, 1216 
bipolares, 198, 1043-1045, 1158, 1459, 
1224 F 
Diseño de, 425, 435, 440, 464, 856, 1041, 
1043, 1044, 1045, 1049, 1061, 
1113 
VLSI, 1047 ge 
diseño de, 234, 456, 1042, 1048 * 
elementos activos de, 59, 408 ` 
equivalente(s), 
a pequeña señal, 167, 259, 262, 393, 396, 
411, 414, 423 
` del amplificador, 268 
del op amp de CMOS, 845 
modelo de un MOSFET, 393, 399 
de Thévenin, 214, 276.277, 283, 605, 611, 
620,623, 675, 829, 830, 1148, 
E.l 
implementación de interruptor, 864. 
integrados, 
a pequeña escala (SSI), 425 
analógicos bipolares, 874 
modos naturales de, 910 
no lineales, 


característica de wanfeenca, 15 15, 17,491, - 


-673, 1016 : Joanni 
conformadores de onda. 1014 
curva característica ¡-v, 122; 123 
distorsión en, 10, 98, 99,-109, 287, 288, 
295, 390, 437, 673; 674,758, 762 
fuente de corriente controlada por. voRaje, 
229 ` - 
` mecanismo para cóntrol-de amplitud; 974, 
977, 980, 982, 984, 1030 
osciladores, 974, 994, 1030- p 
relación Ir VR, 143-. : 
resistencia en, 1190 
para control de motores, 773, 795 EE 
para precargar. 1117 A 
para voltaje de referencia, Ve; 1197, ins 
polos de, 976 
R, BiCMOS, 1214 > 
regulador/voltaje, 168, 169, 202 a 
RLC, 910, 912, 915, 948, 949, 950, 951, 252, 
954 peo 
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secuenciales, 1042, 1097 
sensibilidad de parámetro de. 939 
simbolo, 10, 61, 234, 254, 366, 373, 377, 440, 
j 448, 455, 991, 1061, 1138 
simulación de, 123, 199 
diseño de filtro, 959 
SPICE, 200, 645, C-1 
sintonizado(s), 752. 950, 957 ` 
carga, 947 : 
.  sincrónicamente, 966 
tanque, 913, 988 
tierra de, 10, 12, 108 
Clase A, 752, 753, 761. 758, 802 
Clásica: 
función de sensibilidad, S}, 938, 966 
polarización, 400, 401 * 
CMOS 
amplificadores de, 409-416, 425; 458, 460. 
461, $37, 841, 847, 853 
capacitancias de, 432, 1053, 1057, 1141, 1143. 
celda de memoria de, 1117 
circuitos de, 425, 1042, 1111, 1148, 1149, 
1058-1070, 1215, 1216 
compuerta equivalente, 1108 
digitales, 425, 438, 1140 
parámetros, 419, 425, 465, 476, 480, 537, 
1049, 1056, 1077, 1087, 1092, 
1317, 1141, 1143, 1144 
compuertas de, 436, 438-441, 464, 1062-1065, 
1080, 1086, 1105, 1 145 
diodos de, 1107, ino ' 
flip-flops, 1100, 1102, 1103, 1145 
flujo de corriente en, 434 ; 
inversor de, 42, 43, 425-432, 434, 435, 458, 
462-464, 993, 1042, 1045, 1049- 
1058, 1066, 1083, 1144, 1145 
lógicos, 1058-1070, 1073 ` ` 
márgenes de ruido, 431, 1052 
monoestables astables, 1106, 1110-1112 
op amp de, 810, 840, 841, 847-853, 870-875 
tecnologia de, 365, 400, 409,436. 464, 537, 
867, 1044, 1144 
ICen, 966 
CMRR (razón de rechazó de modo común), 500, 
“503.563, 650, 827 
respuesta en frecuencia, 639 
Codificación, 1133 | 
Código binario, 1133 
Coeficiente de clasificación de unión del cuerpò. 
© m, 459, - 
Colector. 
(©, 223, 231, 332, 753, EN . 
base, 223, 231, 232, “240, 297, 322, 512 
corriente de, 25, 226, 229. 
escala (sc),305 . 
desacoplamiento de resistencia de, 502, 
506, 508 
región de, 222,327. 
resistencia ohmica de, rg, 327 
sustrato de, 327 
voltaje de, 240, 296, su 
común (CC), . 
amplificador de, 282, 290, 291, 292 
de base común en cascada, 641. -650, 953. 
954 
de emisor común en casada, 630-635. 650 
Comando(s): 
de análisis.de ca,. 647 
de petición de análisis, 558 
Comparador, 866, 868, 979, 996-1000, 1009, 
1011-1013, 1030 - 
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Compensación, 730, 874, 963, 965. ... . 
de condensador/red, 731, 732, 733.734 . 
de corriente de base, 515, 516 ~ eo os 
de temperatura, 178, 795, 796, 802, 1228, 

1231 
para deficiencias de op amp, 929 
para desbalanceo de cd, 641 i 
para voltaje de desnivel, 507 

Compensado(a) en temperatura, 
red de polarización, 1227, 1228, 
zener, 178 

Complementario: 
circuitos. 923 
CMOS, 1044, 1071, 1072, 1080, 1088, 1090, 

1144, 1145 
compuertas complejas de, 1062, 1063, 
1064, 1065 
inversor, 1049-1057, 1075, 1082 
MOS,.41, 365,425 ` 
realización de: XOR, 1065 
entrada, 497, 635. 
función de transferencia, 935 
interruptores, 42, 43, 425, 943,944, 1050, 
1058 


lógica de sE de transistor (CPL), 1088, 1089 
MOSFET de potencia, 795 
par BJT, 758 .. 
salidas, 1009, 1196, 1230 
seguidor de emisor Darlington, 795,796 
señales, 1176 
transformación de malla de retroalimentación, 
935-938 
Componente(s): 
ajuste fino, 780 
de señal, 259 
desacoplo/variación, 101, 667 
/distorsión de segunda armónica, 399 
pasivos, 59, 67. 
Comportamiento: * 
inestable al arranque, 850 * 
transitorio de inicio, 1027, 
Compuerta(s), 357,420, 425, 1137-1138 
AND-OR-INVERT, 1186 
área/circuitos de, 1048, 1076, 1216 
capacitancias, 375, 441443,451, 1053, 1141 
circuitos en seudo-NMOS, 1077 
convergencia grande/alta, 1076, 1079, 1211 
corriente de, en JFET, 358, 450, 1196 AS 
de disipación de potencia, 1046, 1189, 1192 
de dispositivos de protección, 375 R 
de transistores de paso, 1133 : 
electrodo de, 354, 356, 357, 442., 
FL (lógica FET), 1221, 1223 
inmunidad de ruido, 1082 . 
lógicas no conectadas,:1048, 1184 
NAND TTL de Schottky STTEL, “1189 
NOR de tres entradas, 1131 + -" 
óxido de, 365,442 * -> 
polarizada directamente; 449 
RTL, 1164, 1166 > * 
selecta, 1138, 1139 
terminal de, G, 355, 356, 453- : 
traslapo de, y dren, Cov, 459, 1053, 1056 
umbral en el centro de alternancia lógica, 1052 
voltaje de, y dreñ; 367, 368 
Compuesto de 3 y 5, 198 
Computadora: 
diseño asistido por, 159, 180, 199, 270, 584, 
836, 959, 1048, 1140 
simulación por, 199, 285, 289, 323, 444 


sistema de, 432, 961, 1041, 1048, 1049, 1113 - 


y sistemas de control, 973 
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Común: T aidi 
conexión base, 642, 643 -. . 0. 
dren, 408 `. . 3 
línea de salida (o barra), 1187 
sustrato, 374 
terminal, 10, 108, 230, 292, 811 
tierra, 61, 915 
Concentración de iones, 139, 1071, 1086 
Condensador: E 
de acoplamiento, 282, 395, 787- 
de derivación, 282, 1179 
en una carga, 185 
fijado, 194, 195, 196 
integrador, 74 
Condensador(es): 
conmutado (SC), 
bicuadrado, 944, 945, 946, 966 
circuito, 943 
convertidor A/D, 868-870 ` 
equivalencia de resistor, 941, 946 
filtros, 436, 850, 854, 885, 941,946 
integradores, complementarios, 942, 943" 
técnicas de, 875, 941 

de aplanamiento, 203 . 

de derivación, 282, 403, 604, 611, 642 

de voltaje variable, 198 

Condición(es): 

a pequeña señal, 256, 390, 391 

de equilibrio, 144-146, 152' 

de frontera de unión, 225 

de ganancia de malla unitaria, 984 

Conducción de subumbral, 1090 

Conexión(es) ' * 
de alambre, 138 
~en serie, 434, 1102. 


` Configuración(es): , 


de amplificador, 
de dos etapas, 584 
sintonizado sin efecto Miller, 954 
de poste de tótem, 1171, 1176, 1177, 1185, 
. 1190, 1212, 1230 `. 
Conformador: 
de onda senoidal de tres segmentos, 1016 
de seno, 1014; 1030 
Conmutación: 
circuitos de, 854 r 
de señales analógicas, 436 
mecanismo de,:1030 
tiempos de, 44 -~ 
del BJT, 1161 
umbral V» de, 434, 1051 
Constante(s): -..-:.... 
corriente, 78, 146, 147, 151, 332, 239, 282, 


288, 386, 401-406,-416, 487, 508, 


522, 528, 639,-648, 822, 1071, 
1221- 
. de Boltzmann, k, 133, 139 - 
de tiempo, t, 31, 34,44, 73, 77, 78, 81, 99, 
105, 186, 1160 


modelo de caida de voltaje, 161, 162, 183, 979, 


1218 
n, 133, 164, 230,326 . 
producto de ganancia-ancho de banda, 97 
única de tiempo (STC), 
circuito(s) de, 44, 72, F-1 
redes de, 30, 31, 48, 583, 586 
respuesta de.paso bajo de, 93 
Véase también STC 
Contacto deslizante del potenciómetro, 103 
Contador, 865, 866, 867, 1000 
Control: 
/contador sumador/restador, 865 


de amplitud, 977, 978, 981, 990 
de conductividad, 377 
. de impedancia de entrada/salida, 668 
lógica de, 866, 868 
sistemas de, 1041 
Controlado(a) por voltaje: 
fuente de corriente, 258, 259-261, 332, 393, 
697 
fuente de voltaje (VCVS), 20, 615. 959 
interruptor(es), 42, 48, 1081 i 
Convención(es): 
de dibujo, 13, 234, 242, 292, 776 
de simbolo, 18, 19 
Convergencia de entrada/divergencia de salida, 
1048, 1049, 1066, 1164, 1167 
Convertidor: i 
A/D, 8, 647, 857, 864 í 
ADC analógico a digital, 8, ‘49, 859 -' 
/conversión: 
de destello, 867 
de doble pendiente, 866 
de luz en señales eléctricas, 198 
de retroalimentación, 865 
diferencial a una etapa, 551 
digital a analógico, 857 
paralelo, 867 
D/A (DAC), 8, 49, 858, 859-861, 862, 863, 
865 j 
de destello, 867 
de onda triangular a senoidal, 1017 
de rastreo, 865 
simultáneo, 867 
` Corriente(s): 
amortiguador. de, 332, 526, 623 
amplificador de, 23, 24, 260, 675 
bidireccional: 
: en.compuertas de transmisión, 1086 
entre flip flop (basculador) y linea de bit, 
1117 
capacidad de impulsión de corriente, 429, 
1047, 1048, 1052, 1066, 1224 . 
conducción de, de dren a fiiente, 356 
de alimentación, 
de compuerta ECL, 1200 ` 
(lec. IoD), 1184, 1219 
de carga, 543, 1107 
de escala, I,, 132, 232, 304, 305 
de modificación, 428, 543, 1107 
de polarización, 
compensación de, 106, 109, 121 
lo, Iir, 106, 409, 446, 508 
típicas, 819 
de rodilta, 137, 172 
de valor binario, 861, 863 
densidad de, Ja, Jp, 153, 546 . : 
dirección de, 224, 226 
directa/inversa neta, 206 · 
disipador de, 407, 513,543 
elevador de, 790 
en el inversor CMOS, 435 
factor de escala de, Ig, 226, 229 
factores de transmisión de, 556 . 
flujo de,.224, 234 - 
fuentes controladas de, 20, 22, 24, 26, 28, 33, 
pE 222, 229, 283, 304, 309, 393, 
` 397,416,419 
función de dirección de, 406 - 
ganancia de, 10, 12, 14 
análisis de, 556, 557 
reflector de, 404, 510, 516 . 
interruptor de, 863 . i 
multiplicación de, 5Í4 . 


pico de pulso de, 1179 
razón de transferencia de, 404, 515 
regulador de, 849 
repención de, 403, 407, $13 
saturación de, 304 
transportador de, 511, 808 
tvelocidad de desplazamiento, 139, 140, 141, 
144, 156, 224, 362 
Corte: 
condición de, 374 
frecuencia de, 55, 616 
modos de saturación de, 295, 331 
región de, 275, 295, 367, 392, 421 
Cortocircuito, 124, 437 
a frecuencias de señal, 272 
función de transferencia, 
de corriente en, 738, 739 
Ze 710,711 
ganancia de corriente de, 24, 319, 445, 446 
método de constantes de tiempo de, 600 
o constantes de tiempo de circuito abierto, 596, 
. 649 
protección de, 757, 762, 784, 785, 802, 813, 
833, 835, 874 
transconductancia, 524 
virtual, 65, 82, 83, 86, 88, 89, 108, 917, 995 
CPL (lógica complementaria de transistor de 
paso), 1089 
Cristal(es): 
de cuarzo, 991, 993, 994 
de silicio, 138 
impedancia de,.992 
intervalo de frecuencia de, 993 
oscilador de, 988, 991, 993, 1030:. 
parámetros de, 991 ` 
reactancia de vs. frecuencia, 992, 993 
Criterio de Barkhausen, 975, 977, 990 
Cuantización, 8, 859 
Cuerpo (B), 355, 377, 398 . 
efecto-del, 374, 375, 397, 415, 418, 421, 423 
de IC MOS, 1071, 1082, 1086 
* modelo, 399 
parámetro, y, 374, 375, 459 
razón, y, 399, 416, 423, 425 „e 
voltaje de umbral, 374 . 
transconductancia de, Brb 399 
Curva(s): i 
caracteristica(s), `" 
ig-Vag, 272, 273, 275, 276 
ip-Vps, 359, 360, 367, 371, 377, 405, 226 
ip-VGs» 369, 378, 391 
de MOS de potencia, 795 
ip"Vsp, 409 
de transferencia, 17, 411 


f D 
Darlington: 
seguidor de, 634, 1189 z 
transistor compuesto de, 634, 782-783, 802 - 
Datos: 
convertidores de, 810, 856 
flip flop de, 1103, 1104, 1105 
línea de entrada de, 1104, 1105 
Decibeles, 12 
Decodificador: 
de árbol (columna), 1133, 1134 : 
de dirección, memoria, 1077, 1115, 1125 
. de entrada/salida, 1114, 1132 
Demodulación, 191, 195 
Dependencia de Ei 173, zi, 339, 375, 
794, 795: - z : 
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de caracteristicas, ~- 
de diodo, 133, 135, 136 
de transferencia, 
de ECL, 1226 
de TFL, 1182 
de la corriente inversa, 136 
Derivación: 
de linea de alimentación, 1207 
(paralelo), 176 
condensador en, 913 
inductor en, 911, 913 
mezcla reduce resistencia de entrada, 201 
muestreo reduce resistencia de salida, 681 
regulador de, 176, 177, 178 
Desacoplamiento, 819,825, 826 
en 2, 507 
en áreas de unión emisor-base, 506 
en corrientes de escala, Ig, 506 
en resistores de carga, 531, 532, 826 
en V, 531, 532,533 7 een 
Desacoplo de área, 506, 508 <-s ~s» os 
Desactivar: 
proceso de, 434 
BJT, 1160 
tiempo para, 309, 314 
Desconexión: 
activa, 
circuito de, en TTL avanzado, 1189, 1190, 
1191 : 
de TTU/RTL/DTL, 1172 
. y dispositivos de activación, 428 


dispositivo de, 428, 429 
red NMOS de, 1052, 1058, 1059, 1060, 
1090 
resistencias de, 1206, 1214 
transistor de, 1221 
Desnivel: 
corriente de, 507, 508 . 
desplazamiento de, 103 
modelo de, 101 
nulo de, 62, 103, 507 
voltaje, 42, 101, 308, 317, 441, 531, 537, 541, 
826, 861 
Desplazamiento: 
de frecuencia de polo, 730, 732. 
de nivel, 546, 552, 813, 1086, 1165, 1196, ` 
1221, 1223, 1224, 1231 
de voltaje, 1191, 1221 
de voltaje de umbral, 1138. 
del nivel de cd, 551 
en programación de umbral, 1138 ` 
Desviar la respuesta, 952 
Devanado(s), 179 
secundario, 179, 185 
de transformador, 182, 191 
Diafonia, 1179, 1197 
Diagrama: 
de flujo de señal, 668, 669 -. , . 
de raiz y lugar geométrico, 718-724 
de sincronia para el circuito monoestable, 1107, 
1109 
Diferencia: A 
amplificador de, 86,97, 88, 39, 92 
de señales, 62, 88, 108, 491, 492, 1129 
entre la curva jay y da linea 1/8, 123. 
Diferenciador, 79; 80, 81, 729,.E-17 
Diferencial: 
a forma de una etapa, 813. - 
circuito, 1126, H445 >= o s 
de ECL, 1196 unes 
comparador,865 3... -. 
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componente, 501 
entrada, 88, 447, 490 
ganancia, 62, 91, 93, 497 

de voltaje, 91, 496 
integrador, 92 


. Operación con una celda DRAM de una etapa, 


1129, 1130 

par, 488, 489, 490, 491, 508, 521, 531, 563. 
635, 641, 648, 786, 861, 1016, 
1017, 1160, 1195 

señal, 488, 1130 

voltaje de salida, 497, 501 


Difusión, 139, 144, 224, 232, 1137, 1184 


capacitancia Cy, 154-156, 170, 321, 325, 455, 
1160 

constante de, 140, 153 

corriente de, 139, 144, 146, 150, 152, 156, 
206, 225, 314 

longitud de, L,.152, 153 

y desplazamiento, 139, 793 


Digital: 


convertidor a analógico (D/A o DAC), 8, 436, 
857 

equivalente de voltaje analógico de entrada, 
856, 857, 865 

interruptores, 436 

lógico, 39, 48, 122, 127, 221, 295. 310, 354, 
436, 1030 

palabra, 8,867 

primeros circuitos/microprocesadores, 23; 
1163, 1167 

representación, 859 

revolución, 1041 


` señales, 6, 47 


is 40, 44, 199, 310, 425, 997, 1041, 
- 1045,:1048, 1049, 1058, 1133, 
1159, 1167 
¡circuitos de comunicaciones, 856, 1159 
tecnologías de IC y familias de circuitos 
lógicos, 432,.1043, 1144 
voltimetro, 199, 856 


Dinámico: 


circuito, 1131 
CMOS, 1044, 1090, 1092, 1094, 1095, 1097, 
1144 , 


* disipación de potencia, 44, 47, 48, 428, 435, 


464, 1046, 1047, 1056, 1090, 
1184 


funcionamiento, familia de circuitos lógicos, 


1046. 
memoria, 1097, 1116, 1122, 1124, 1144 


- operación, 


celda CMOS SRAM, 1118 
.circuitos lógicos, 1140 flor 
compuerta ECL, 1228 a 
interruptor digital BJT, 1158, 139 0. - 
inversor, A ; E Y 
BiCMOS, 1214 ` 
¿CMOS, 1052, 1140 
seudo-NMOS, 1075 
técnicas lógicas, 1042, 1090 


Diodo(s), 122, 199, 509 


a pequeña señal, 133, 134, 136, 163 
análisis de, 134, 155 
capacitancia, 
de difusión, 200 
de unión de, 200 
caracteristica exponencial de, 1 80 
circuito de polarización, 768 
compuerta(s) de, 127, 1166, 1223 
AND de, 1166- ; ; 
conducción de, 189 
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conectado a, 
BJT, 509 e 
MOSFET, 420, 421, 1071 Y 
transistor, 133, 306, 403, 509, $10, $13. 


519, 521, 523, 534, 535, 811,815, 


- 822, 830, 1167, 1168 
conformador, 1016 
corriente de, 134, 189 
inversa de, 206 
de cuatro puntas, 184 
de dirección, 1166, 1167 
ecuación de, 132, 133, 153, 158, 206, zx $ 
emisor de luz (LED), 123, 199 — * E 
en forma de IC, 133, 1167 
en mallas de retroalimentación de op amp, 
1023, 1030 
en serie, 169, 200 
limitador, 1022 
modelo(s), 123, 134, 164, 165, 170, 200, 206 
de alta frecuencia de, 170 * 
puente de, 184, 1024 
rectificador, 179 
regulador, 168, 169 
resistencia, .. 
de pequeña señal de, 165, 206 
incremental del, 200 * 
ruptura de, 137, 206 
valores de, 204 
velocidad de, 155 
Dirección: 
de bloque, 1116 
de columna, 1114, 1115, 1116, 1124, 1125, 
1126, 1127, 1128, 1133, 1134 
de corriente, 
- circuito de, 407, 508, 509, 512, 1045 ` 
` interruptor/lógica de dirección de, 43, 313, 
À 488, 1045, 1195 
Directa: ` 
alp, 304, 305 
coeficiente de emisión de corriente, n, 199, 327 
parámetros, 697, 701 
polarización, 123, 132, 155, 206, 224, 22, 
1182 
región, 132 
tiempo de tránsito de base, 7p, 32 
transmisión, 669, 681, 683, 697, 701,702; 737 
voltaje; 197 
de polarización de Early, 327 
Directo: —* e 
amplificador de acoplamiento, 37, 63, 10t, 
590, 602, 611, 620, 622, 635 
emisor-seguidor, 627, 1216, 1231 - 
análisis, 269, 270, 737 ' `: 
materiales de discontinuidad de banda, 199 
Discos CR-ROM de computadora, : 198, 199. 
Discreto: ` 
amplificador br componentes, 395, :400; 401, 
52 


circuitos, 1, 222, 276; 284, 400, 447, 464, 602, 
768, 769, an, 782 
transistores, 646, 789 ` 
: valores, 867 + : 
Diseñador, 199, 563, 594, 600, 653, 656, 1044 
Diseño, 3, 137, 173, 202, 237,285, 380, 425, 584, 
1080, 1225 ; 
amplificadores de, 400, 404; 408; 508, 537, 
542, 602, 761,947, %66 
ayudas de rr £ y somputadora, Iowe, 
1 oO t 


características de, 1052, 1140 ` 
de bicuadrados de dos maltas inegrdorás, 965 
de chips de memoria, 1044 Si 
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de compuertas, 425, 1071-1079, 1208, 1211. 
M23 R N eS 


de filtro(s), 943 ` oia 
; activo, 723 Ses 
bicuadrados de Tow Thómas, 9 92 
Chebyshev, 959. .. - 
. resonantes de op amp RC, 922 
de IC semiespecial, 1048  - : 
de inversor CMOS, 1042, 1049 
de polarización, 241, 276, 278, 332, 400 
de rectificadores, 123 . 
de sistemas digitales, 1048, 1049 
de Stagger de filtro sintonizado, 957, 959 
: pseudo-NMOS, 1076 
Disipación de potencia estática, 1093. 
Disipador de calor, 776, 777, 778, 790, 80 
Disparador, 997, 1009, 1010 ; 
Schmitt, 996, 998 T 
Disparar el circuito biestable, 997 
Disparar el multivibrador monoestable, 1010 
Dispersión/volumen de producción, 94, 1043 
Dispositivo(s)- 
de canal 
de canal corto, 455, 458 
P, 373, 379, 1131 
JFET, 450 
MESFET, 454 
MOSFET, 364, 373, 409 
de dos terminales, 123, 221, 403, 420, 509 
de umbral cero, 1086, 1090 --.. 
mixtos/compuestos, 198, 452, 547; 348, 
781-784, 787, 802, 1212, 1213 
no simétrico, 234 
típico, 330 - 
Distorsión; i 
“armónica total (THD), 751, 789, 790, 801, 
1016, 1028 > 
de cruce, 759, 760, 800, 802 ` 
inducida por variación, 100 e 
(THD), 9, 15, 17, 100, 268, 668, 799 
Divisor: 
de voltaje, 278, 279 EN 
razón, 31 A A: 
red, 276 ` 
regla, 20, 21, 34, 167, 603 
resistivo, 994 . 
DMOS, 792, 793, 302 E LF 
de`cànal. corto, 79, 793 
Doble: J 2 
limitador, 191, 194 . 
reflector de cascode, 540,541  * 
transistor de colector, 811 “7” 
zener de ánodo, 194 o E 
Dos entradas: AYE aa S 
` NAND, . ia i 
CMOS, 1062; 1063 
DTL, 1165 
NOR, A 
BFL, 1224 ':  * 
CMOS, 1061; 1062” - 
DCFL, 1216,1217* : ` 
RTL, 1163, 1164 ` 
/OR ECL, 1225 


Schottky NAND de baja potencia, 1 1 192, i 


; 1193 
TTL Schottky NAND; 1189" e 
Dos fases de reloj que no sé traslapen, H0S.: 
Dos puertos: 
parámetros de, 737; B-1 :3"* $ 
red de, 10, 25, 229, 230, 825, 1014, Ba. 
“RC, 722, 930 eE 
retroalimentación de, 681; ¿6900 A 


DRAM (memoria dinámica de acceso aleatorio), 
1125, 1145 
capacitancia de celda, 1122, 1123, 1126 
operación de, 1123 
Dren: 
(D), 356, 420, 453, 1083 i 
a fuente, 364, 368, 372, 398. 421 
a sustrato, 375 
corriente de, 361, 365 
difusión de, 442 
región de, 355 
resistencia de, Rp, 459 . 
terminal de, 355, 356, 358, 453 
común (CD), 
amplificador de, 416; 417-419 
«cascada de, 634 
configuración de, 649, 650 
DTL, lógica de -diodo-transistor, 1167-1171 
Dual: (doble) 
convertidor A/D de doble pendiente, 865; 866, 
` 867 . 
del PDN y el PUN, 1065 
paquete dual en línea (DIP), 790 
propiedad, 1063, 1066 ~ 
red, 1064 o 


ECL (lógica acoplada a emisor), 1043, 1044, 
1162, 1195-1211, 1224-1230 
cable terminado, 1229 . -> 
efectos térmicos, 1208 
especificaciones de fabricante, 1205 
receptor de línea, 1207. . ` 3 
voltaje, 1200 
Ecuación: 
caracteristica, 711, 717, 720, 740, 931, 935, 
936, 975 
red de segundo orden, 719 
de malla de Kirchhoff, 155, 277 
EEPROM (memoria programable y borrable 
eléctricamentej, 1140: . 
Efectos de fuga, 136, 149, 231, 423, 450, 1090, 
1093, 1094, 1116, 1123-1124 
Eficiencia, 13, 751,793 
Ejemplo(s) de simulación, 199,460 . 
Eléctrico, campo, 140, 141, 144,.150, 353; 362, 
452, 1139 
aislamiento/aislador, 179, 139; 354 . 
interferencia, 199° 
neutralidad, 142 
Electrón(es): 
acumulado, 224 3 
carga del, 133, 138, 226. -e , 
componente, 224 ptas, Neón 
concentración, 140, 225, 313 
corriente, 224 
de valencia, 138, 142 
difusión, 140, 226 
flujo de, 226 
inyección de, 227 
libres/huecos, 138-142, 356, 358 . 
movilidad, 44, 141, 362, 364, 452 . 
pares de hueco, 139, 150, 198 . 
térmicamente generados, 145 
vida de, 154 
Elemento(s): i 
de memoria, 1009, 1097, 1098, 1099, +25; 
1145 
esclava, 1105 
“pentavalente, 2“... 
Eliminador de banda (BS), 886 


Emisor (E), 25, 223 
base, y 
capacitancia Ç, . 322 e 
unión de, 223, 224, 304, 759 - 
corriente de, 228, 229 
de escala de (lsg), 305 
región del, 222, 227 .. 
resistencia: 
óhmica, rg, SPICE, 327 s 
Fe 258-261,.285, 526, 636-638, 648, 649 
+ resistor de, R¿, Reg, 285, 637, 648, 668, 781, 
784, 840 
degeneración de, 288, 331 
ruptura de, 320, 813 
seguidor, 290-295, 332, 416, 551. 629-632, 
` * 649, 668, 753-758, 802, 813, 814, 
1206, 1224, 1230 
Emisor común (CE): 
amplificador de, 280, 282-288, 330, 332, 525, 


609-613, 617, 619, 625, 632, 636, 


646-649, 732 
caracteristicas de, 317, 318, 320 
etapa(s), 551, 813 ; 
de todo op amp, 487, 644, 825 
de TTL, 1169, 1170, 1230 
-múltiples de, 284 
polarización, 816 
ganancia de corriente de, 228-229 
semicircuito equivalerite, 497 
En reposo: 
condiciones, 757 
corriente, 768 
disipación de potencia, 756, 761 
estado, 522 
.punto de operación, Q, 17, 25, 166, 262, 273 
Energía: è 
(almacenamiento/disipación), 435, 989 
de fotón, 1140. ` ` Di 
de separación de bandas, 139 Ets 
sobrante absorbida por terminaciones, 1206 
Enfriamiento, 752, 776, 773 
Enlaces, 138, 142 
covalentes, 138, 139, 150, 198 
Entrada: 
admitancia de, 621 .- 
circuito de la compuerta de TIL, 1169 
corriente, 
de desnivel Los, ; 105, 507, 563; 819 E 
de polarización: de, 105, 106, 109, 507, 522, 
818. 
elevada de, lų, 1176 i 
curva característica i-v, 1182 aa E 
de línea de datos de un elemento de memoria, 


de modo común, 91, $01, 502, 503,.508,'522, 
:561, 563, 819, 842, 853,874 
` diodos de, 1190 . 
impedancia, 62, 83 
pulso/protección, 76, 77,375 : 
resistencia de, 20, 69,92, 105, 107, 262, 283, 
284, 415, 416, 828, 934 ` `. 
con retroalimentación, 675, 685,.693, 697, 
y + 700,701 - 
del amplificador de diferencia, 887 <> 
del inversor, 428 ` 
en la base/emisor, 257 
resistencia diferencial de, 88, 101, 495, 499, 
501,502, 553, 823, 874 
terminal de, 192, 1114,-1125, 1184, 1199 
* voltaje de desnivel Vos, 101, 104, 109, 


504-506, 532, 533, 559,563, 819, 


3 825, 826, 843, 873, 875 
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Entrada de.activo bajo, 1061 
Entradas de posición/reposición, 1101 
de flip-flop, 1099-1101 
EPROM: 
de avañzado diseño, 1137 . : 
(ROM borrable programable), 1138, “1146 
Equivalente: 
circuito, 62, 83, 123, 160, 229, 233, 260, 394, 


416, 427, 598, 634, 635, 637, 711, 


` 712, 774, 962 
razón W/L de MOS en serie, 1066, 1102 
resistencia entre compuerta y fuente, lg, 604: 
valores a señal grande para Ca; y Caz 1053 
Error relativo, 647 
Escalera RC de tres secciones (de tercer orden), 
984 a 
Especificaciones de fabricante, 1182, 1205, 1225, 
1228 
Espectro: 
de señales, 3, 5, 30 
de una onda cuadrada, 4, 5, 1033 ` 
distorsión/analizador de, 30. 
. pureza, 1028 
Espejo: 
de corriente, 
de dos salidas, 407 
de Wilson, 516, 517, 527, 534, 851, 853 
escala de operación, 404 
ganancia de corriente, 515 
razón de transferencia, 510 
simetria, 901 ` : 
Estabilidad: 
amplificadores de jeiioiinieiiða negativa, 
668, 740 ` 
análisis, 712, 728 
. .de amplitud, 985 
de corriente de polarización de colector, 259 
de punto de polarización, 281, 328 
estudio usando diagramas de Bode, 725 
o inestabilidad de un amplificador de 
`  retroalimentación, 713 | 
y ubicación de un polo, 715 ` ` 
Estabilización de temperatura, 797 
Estado: KA 
casi estable, 1007, 1008, 1010, 1030, 1106, 
1108, 1145 
de posición, 1100 e 
estable, 146, 154, 850, 998, 1002, 1007, 1008, 
1010, 1108, 1145 
lógico almacenado, 
0, 1097, 1099, 1124, 1125, ‘1135, 1140 
1, 1097, 1099, 1124, 1135 
análisis de circuitos, 30 
celdas, 1049 
compuerta TTL NAND, 1184, 1185 
forma(s), À 
de onda, 973, 974 
de un. polo, 636 
paquetes, 1048 . 
_«proceso de fabricación de un N, 133, A-1 
pulso, 1110 
TTL, 1167, 1180, 1182, 1183, 1187, 1189, 
1190, 1192, 1195 


de condensador, 608. 
de řesistores, 281, 383, 388, H-1 
Estático: 
acumulación dec carga, "375 
caracteristicas, de inversor Sendo NMOS; 1072 
celda de memoria, 1117 
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ito(s), e 
lógico, 1081, 1090 
secuenciales, 1097 
comportamiento, 200 a 
disipación de potencia, 44, 428, 1046, 1073, 
1077, 1084, 1090, 1218, 1220 
elemento de memoria, 1104, 1116 
operación de un circuito lógico, 1045, 1050 
potencia en el estado de baja salida, 1077 
RAM (SRAM), 1103, 1116, 1145. 1216 
y dinámico RAM, 1116 
Estilos para diseño de sistema digital, 1043, 1048 
Estructura: ` 
de amplificador(es), 
de retroalimentación, 669 
de etapas múltiples, 487 
de circuitos lógicos de MOS dinámico, 1091 
de JFET de canal n, 448 
de MOSFET de potencia, 792 
de op amp de potencia, 791 
de oscilador senoidal, 974, 975. 
de transistor(es) 
de emisores múltiples, 1184, 1185 
reales, 231 
Estructura en celosía, 138 
Etapa(s): 
de amplificador de carga activa, 539 
de salida clase, f 
AB, 752, 764-770, 780, 781, 795, 802. 809, 
812, 814, 850 
amplificador de, 753,796: 
con amortiguador de` entiada, 781, 796 
con MOSFET, 795, 804 
equipada con protección, 784 
polarización de, 768, 783, 815 
B, 752, 753, 758, 759, 762, 763, 764, 797, 
798, 302 
C, 752, 753 
Exceso: f 
atraso/desplazamiento de fase en, 963 
portadores minoritarios en, 151-155, 1160 
“voltaje de compuerta en, 358, 394 ` 


` Excitación, 910 


verdaderamente diferencial, 641 
Exponencial: 

aumento en densidad de chip con el tiempo, 
1115 

caracteristicas i-v de unión, 155, 159, 170, 171, 
200, 226-229, 235, 238, 254, 256, 
304-306, 309, 310, 314, 455, 490- 
493, 780, 794, 1016, 1200, 1201 

serie, 165, 255, 493 


e. F 
Factor. . 
„de desensibilidad, 667, 668, 670, 671 
de saturación (1g> - 1c;0/0), 298, 300, 303, 314, 
1160, 1162. 
0,719, 72, 909, 940, 948 
Q de bobina, 950 f 
Familia de circuitos Sallen y Key, 936, 937 
Fase, 4, 28, 29, 48, 589, 901; 963, 976 
coriformación de, 901 * 
de instalación, 1090 
de la ganancia de malla, 975 
desplazador de, 92, 901 ; i 
divisor de, 1176, 1180, 1186, 1190, 1230 
inversión de, 264 A 
margen de, 725, 728, 740 . n 
a de, 29, 30, 32, 585, 888, 308 ` 
Fenómeno de variación, 99, 838 
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FET (transistor de efecto de campo), 105, 123, 
138, 222, 317, 353, 354, 361, 584 
capacitancia(s), ? 
de salida. 947 
internas, 446, 597 
circuito amplificador de, 393, 472, 947 
compuerta no metálica de,.355 
etapa de entrada de, 819 
lógica de, 1221 
seguidor de fuente, 626 
Fibra óptica, 198 
Fijado: .. 
condensador, 194, 195, 196 
diodos, 375, 1107 
voltaje, 1188 
Fila: 
decodificación de, 1114, 1115, 1131, 1136, 
1145 
dirección de, 1116 
Filtro(s), 31, 32, 78, 179, 856, 885, 919, 964, 965 
activo(s) 
universal, 925 
RC, 885, 909, 941 
aproximación de, 888 
bloque de, 179, 180 
características, 919 
Chebyshev de orden N-ésimo, 897 
condensador, .185 
de Butterworth, 893, 897, 899, 900, 965 
de Chebyshev, 897-900, 923, 959, 965 
de función de fase, ø (4), 885 
de pasabanda/banda suprimida, 31, 886 
de quinto orden, 891, 892, 959 
de todo polo, 891, 892-900 
diseño de, 834, 386, 888, 892, 896, 899, 922 
electrónico, 884 
especificaciones, 886, 887, 888 
función, 
de atenuación/ganancia, 885 
de transferencia, T(s), 885, 889, 965 
malla de retroalimentación, 930 
orden de, 889, 894 
pasatodo, 901, 908, 929, 965 ` 
polos de, 900 
selectividad y orden, 892 5 
transformación de frecuencia de, 893 
transmisión de, 885, 886, 889 
Filtros 
Flecha: 
. en el emisor, 234 * se 
para dirección, 
de flujo de corriente, 366, 448 
de voltaje de alimentación, 13 
Flip-flop, 1009-1013, 1042, 1099, 1101, 1104, 
1116, 1117, 1145, 1159, 1179 
como celdas de almacenamiento, 1145 
. disparado en borde, 1104 
estado final de; 1100 6 
SR, 1009, 1099, 1100, 1164; 1165 
Flujo: 
neto de carga, 139 
vertical de corriente, 793 
Forma progresiva, 359, 360, 361, 449 
Formar un triángulo a un senoidé, 1015, 1026 - 
Fotocorriente, 123, 198, 199 
Fotomascarilla, 1137 
Fotónica/fotones, 198 ` 
Frecuencia(s), 3 : 
angular, 3, 4 
banda de, 908 
compensación de, 62, 93, 724, 729-731: 740, 
_787, 814, 841, 847, 875 
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de fase, 31, 75, 80, 95, 105, 586, 587; 1020. E 
de oscilación, 976, 983, 1004 a, 
de polo(s) e 
no dominantes, 855 
y cero, 94, 584, 585, 586, 609, 622. 630, 
636, 719, 720, 722, 891, 904, 
910, 917, 940 
colocación, 715, 716 `+ : - 
divisor de, 727, 733, 735, 740, 814, 836 
factor de calidad, O, 719, 904, 917, 940 
- polinómicas, 931 
de ruptura, -31 - > 
dependiente de la temperatura, 1005 
distorsión de, 30 
espectro de, 3, 4, 47, 886 
estabilidad de, 976, 987 
función, : 
compleja, 30, 72, 446, 584, 957, 1043 
de transferencia de dominio de, 
diferenciador, 78 
fundamenta), 4 
intermedia (IF), (Véase 1F) 
precisión y estabilidad de, 1030 
red selectiva, 886, 908, 946, 974, 975, 1030 
superior, 
de 3 dB, œ, fu, 595, 597, 630 
de corte, 621 
transformaciones de, 893 
Frontera: 
de la SOA, 779 f 
operación de potencia segura, 779 
región activa, 235, 241 
saturación y modo activo, 307 
triodo y región de saturación, 368 
fr: y 
BJT, 324, 782 a 
frecuencia de ganancia unitaria, 324, 446, 458, 
780, 782 ` 
MESFET, 458 
MOSFET, 446 
Fuente: 
de alimentación, 
de pared, 4 
única, 400, 603, 608 


de corriente, 229, 230, 260, 261, 281, 405-409, 


458, 464, 513, 542, 543, 549, 
814;1071 
autoelevadora, 548 
de carga activa, 612 
de Widlar, 517, 518, 519, 81, 816 
de Wilson, 516 
resistencia de salida, 520 
polarización de, 276 
S, 355-358, 366, 377, 397, 398, 453, 513- 
/emisor, a tierra de señal, 611 | 
conectada a cuerpo (sustrato), 444, 445 
difusión de, 442, 443 - 
región de, 355 
resistencia, 
avalancha, Rs, 459 
incremental, r, = U/g,,, 397,603 
seguidor de, 408, “416-419, 464, 3541, 349, 
_-.551, 668 
teorema de absorción, 397, 416, 419 
y dren, 358 
se pueden intercambiar, 356, 438 
Fuerte función de temperatura, 133, 26 
Función: 
bilineal de transferencia, 901 e 
/compuerta EXOR (Exclusiva OR), 1064, 
Es 1065, 1089 
de fase aguda, 976 


de transferencia, 29, 72, 73, 75, 92, $85; 604 j 
análisis de, 560 
bicuadrática, 901 
cero de, 585, 846, 847, 889 
de Butterworth, 896 ` 
de un filtro Chebyshev, 899 
de una red de paso bajo de primer orden, 
595 
ecuaciones de, 728 
forma factorizada de, 590 
de malla, /(s), 724 . 
parámetros de, 901, 922 
pasatodo, 914. 
polo de, 585, 623, 889 
singularidades de, 904 > :- 
expresión booleana, 128, 1063, 1070, 1088, 
1131  * 
para una NOR/NAND, 1164, 1166 
y su complemento, 1088 
NAND, 1166, 1184, 1230 
Funcionamiento: 
del integrador en el dominio del tiempo, 76 
(velocidad de operación), 13, 48, 533, 1042 
análisis del inversor CMOS, 1049 - 
de circuitos periféricos, 1125 
medidas, 176 


_ Funciones: 


AND y NAND en PTL, 1089 . + 
OR y NOR, 1199-1201, 1231 


G 
GaAs (arseniuro de galio): 
amplificadores de, 197, 198, 447, 464, 542, 
1158 
circuitos digitales de, 1158, 1195, 1216, 1224 
diodo de barrera Schottky (SBD), 197, 198, 
453-456, 1188 
tecnologias de, 452-458, 546, 564, 1218 
Ganancia, 23, 25, 63, 421, 524, 591, 835, 975 
amplificador de, 241, 460. 540, 550, 591, 835, 
851 
como razón entre resistencias de colector y 
emisor, 287 
constante, Zao, 284, 524 
+. de configuración sin inversión, 83 
de inversor lógico, 311. 
de seguidor de emisor, 1208. 
desensibilidad de, 667, 670, 740. 
divisor de filtro, desconexión activa, 1180, 
1190 
en decibeles, 12 
factor de reducción de, 668 
filtro de, 896- 
margen de, 725, 728 
máxima alcanzable, V ,/Vrr, 284, 524 
mecanismo de control, 977, 982 
producto GB de ancho de banda, 94, 97, 109, 
591, 602, 638, 648, 671 
retroalimentación de, 287, 669, 685, 701 
sensibilidad a variaciones de componentes, 740 
variable, 89 ` 
` y márgenes de fase, m5 
Ganancia: 
a pequeña señal, 835 . ..: 
de banda media, A,,, 590-594, 597, 606, 607, 
649 $ 


de malla (L), 669, 689, 710-712, 721,725, 
:727, 738, 739, 740, 827, 931, 
975, 982, 986, 989, 1026; 1028, 
1099 : 
AGL Ga), NF . 
determinación de ad malla, 708, 738 


frecuencia y, 713 
número positivo adimensional, 740 
retroalimentación positiva y negativa, 675, 
700, 713 
de voltaje a pequeña señal, 412, 413 
intermedia para otras propiedades deseables, 
668 
unitaria, 
amplificador, 84 
inversor/no inversor, 96 
ancho de banda, 
Jr, y, 324, 780, 782 
fo 109, 836, 839 
compensador, 84, 847 
frecuencia, 35, 81; 94, 97, 845 
far, 94, 99, 104, 854 
fr, 445, 446 
seguidor, 98, 99, 100, 109, 838, 935 
variable, 90 
Generador(es): 
de funciones, 974, 994, 1030 
. de onda triangular, 974 
de sincronía (reloj), 1097 
Geométricamente simétrica, 394, 719, 957 
Germanio, 138 
Grabado: 
por corrosión, 1137 ` 
selectivo (usando mascarilla), 1137 
Gráfica: 
análisis, 157, 272, 319 
construcción, 157. 273, 409, 410, 421, 422, 
423, 424, 426, 427, 895, 896, 
, 1072 : 
de Bode, 31-33, 35, 74, 79, 586-590, 594, 596, 
649, 650, 725-729, 836, F-7 7-F-10 
ganancia, 741, 837 .. 
AB de malla, 725, 726 
magnitud de función de transferencia, 586 
para hal, 324 
término típico de magnitud, 587 
de fase de Bode, 588, 589 
de magnitud de Bode, 586 
de Nyquist, 714, 723, 726 
interpretación, 255, 390 
representación/técnicas, 165, 238, 272 
Grueso típico de óxido, 354 3 
; H 
Herramientas de software, 1049 
Hertz, 3 rzi Ñ 
hgg, 318, 319, 324,.G-3 
Hibrido(a): 
IC, 786 
modelo 7, 259, 260, 261, 263, 270, 271, 272, 
276, 283, 316, 322, 323, 325, 
332; 446, 500, 613, 953, G-1-G-5 
tecnologia de película gruesa/delgada, 780, 
. 790, 885 f 
Histéresis, 996, 997, 998, 999, 1000, 1001 
Huecos, 138, 139, 140, 141; 154, 206,222, 224 


1 ` 3 pe 
IC (circuito integrado), 1, 44, 59, 62, 130,354, 
389, 397, 630; 802, 1048, 1137 
amplificadores, 36, 284, 400, 464, 420 ` 
de potencia, 785, 802 

chip de, 44, 93, 508 

convertidores de, 867 

diseño de, 222, 227, 276, 408, 508, 782, 811 
-, dispositivo MOS, 365, 395, 415 

forma de la compuerta DTL, 1166, 1168 

implementación de, 941, 953 : 
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op amp, 108, 732 
resistores de, 402 
técnicas de polarización, 953 
tecnología de, 419, 425, 508, 537, 1009 
transistor NMOS, 376 
Ic-dgg Caracteristica/curva/relación, 238, 239, 272, 
-276, 315, 318, 320, 365 
Iceo, 231, 780 ` 
loss, 421, 455, 543 
IF (frecuencia intermedia): *: - 
amplificador de, 952, 953, 959 
sección, de receptores, 946, 966 
IGFET, 356 
Impedancia: 
de terminación, Z,, 711 
reflejada, 952 
(Zé), 31, 584 
caracteristica (Zo), 1207, 1228 
divisor/cambio de, 437, 950 
nivel del circuito, 910, 932 
transformador/transformación, 84, 416, 623, 
950 
Impureza donante, 142. . 
Incondicionaimente estable, 717, 719 
Inductancia: 
finductor, 30, 584, 738, ‘884, 885, 915, 917, 
952, 959 $ 
circuitos equivalentes, 949 
divisor, circuito Hartley, 988 
pérdida de, 949 
sustitución de, 915 
simulada, 917, 918 
obtenida usando el circuito de Antoniou; - 
” . 965 
Ingenieros electrónicos, 667, 1041 
Insensibilidad parásita, 943 
Instrumentación: 
amplificador de, 88-91 
aplicaciones de, 1018, 1024 . 
sistemas de, 60, 856, 1018, 1041 
Instrumentos médicos, 199 
Integración de escala muy grande (VLSI). Véase 
«VLSI 
Integrador, 74-76, 108, 838, 840, 865, 866, 924, 
; 942, 944, 1005, 1006; F-16 . 
activo RC, 941,942 . : 
Integral de tiempo de la entrada, 75 
Intercambiabilidad, 234, 438, 923, 935 - . 
Interferencia(s), 1179 
y/o ruido, 585, 672, 856, 1000, 1099, 1184, 
1196 
Interruptor(es), 44, 222, 321,.353, 367, 447, 857, 
f ` 860 ; $ 


acción, 437 . 
bidireccional, 437 i 
capacidad de voltaje de control, 438 
cierre del, 714, 716, 857 
de activación (PU), 42. 
dispositivo/dirección, 428, 429 
red de PMOS (véase PUN), 1052, 1058, 
1059, 1060. .* 
transistor/resistor, 1172, 1214.: 
Idispositivos/resistores serie y pee 1080, 
1145 ; 
modelo, 308, 426, 427 
resistencia de conexión; 433, 464... 
Intervalo(s): 
Hfase de retención, 857, 868, 869, 1025 
variable, 866 
Inverso(a): 
alía, Ag, 234,304 - è o 
beta, Ar, 305, 1170 TE 
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corriente(s), 136, 137, 201, 224, 231. 327 
. de base, 1162, 1214, 1230 
modo, 308 
activo de, 306, 308, 309.313, 321 
de saturación, 307, 309 ` 
polarización, 123, 124, 127, 132, 136, 146, 
206, 374, 443, 444, 447 
región/voltaje de ruptura, 172, 180 
transmisión, 25, 669, 701, 738 
Inversor,'42, 45, 65,69, 94, 311, 426, 428, 464, 
1044, 1046, 1049, 1051, 1072, 
1113, 1127, 1128 
Iger, 410 í 
Is, corriente de escala de BJT, 136, 814 


TEE J 
JFET (transistor de unión de efecto de campo), 


447-452, 454, 455, 464, 977 
Joules, 435, 1047 : 


K 

K n= HinCox, parámetro de proceso de 
transconductancia de NMOS, 363, 
368, 369, 1057 

K p = MCoy parámetro de proceso de 
transconductancia de PMOS, 373 

Kerewin-Huelsman-Newcomb q 925 

kz = K n (WIL)m 1072 

kp = k p (WIL)p, 1072 * 


L 
Laja de silicio tipo n, 447 
Ley: 
de DeMorgan, 1063, 1064 . 
de la unión, 152 
de Ohm, 65, 80, 141, 243. 
del cuadrado: 
caracteristicas, 794 
relación ¡-v, 369, 458 . -: 
Limitación: 
de rapidez de respuesta de op amps, 838, 987 
suave, 191,977, 978, 982 
Limitador, 191-193, sm, 985, 1001 
Linea(s): 
de bit, 1114, 1115, i122, 1123, 1128, 1134, 
1135 ; 
capacitancia, 1135 . 
mitades idénticas, 1130 
precargada(s), 1118, 1123, 1124 
de datos de entrada/salida (VO), 1114, 1115 * 
de digitos, 1114, 1137 
de microtiras, 1207 
de palabras, 1115, 1122, 1130, 1131 
- —  seleccionadas/activadas, 1114, 1117, 1127 
de regulación, 176, 177, 178 
de voltaje, 182 
recta, 
asintota(s), 311, $86 
de 6 dB/octava de pendiente, 586 
modelo, 159, 
perfil, 224 
amplificador, 10, 11, 17 
circuito, 18, 29, 647 
condensador, 148 - 
osciladores de onda senoidal, 974, 1014, 1030 
rampa, 76, 77, 99 . 
red, 86, 935 
resistencia rps, 368 
Logarítmica: 
conversión, 134 | 
escalas, 779 
medida/forma, 12, 133 
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Lógico(a), 39. 47, 127: 311, 1099 ; 

acoplada a emisor (ECL), 43,313, 487. 1045, 
1159, 1194, 1195, 1230 

amortiguada de FET (BFL), 1224 

circuitos, 9, 488, 1042, 1044, 1045, 1090. 
1097, 1159, 1221, 1231. 

compuerta(s). 44, 425, 1041, 1221 

de diodo-transistor (DTL), 1167-1170 

de DOMINÓ CMOS, 1095, 1096 


de modo de corriente (CML),.43,.-1045, 1197 . 


de resistor-transistor (RTL). 1163 
de transistor, 
de paso (PTL), 1042, 1044, 1080, 1088, 
1090, 1103, 1123, 1133, 1134, 
1145 
«transistor (TTL o T?L), Véase TTL 
descripción del flip-flop SR, 1164 
familia, 491 ` 
flexibilidad, 1043 
función, 
AND, 128 
OR/NOR, 128 
circuito TTL/Schottky, 1185, 1234 
inversor, 1, 39, 42,43, 59, 222, 310, 425, 464, 
1172, 1212, 1230 
NAND;.CMOS complementario, 1068 
Longitud, Ly356. -* 
Loy, longitud de traslapo, 443, 460 
LSB, minimo bit significativo, 862, 870 
Luz ultravioleta, 1140, 1146 


M 


Magnitud, respuesta (en decibeles), 29, 30,.32, 95, 


585, 586, 720, 961 
Malla: 
biestable de retroalimentacióhn, 998 
de dos integradores, 984 
bicuadrado, 923, 924, 925, 927, 941, 963 
con op amps inversores, 928 
de RC activo, 945 
filtro de paso de banda; 961 
topología de, 923,965 . 
T puenteada, 931, 932, 937, 966 
Manufactura, 135, 138, 173 
Márgenes amplios de ruido, 428 
de CMOS, 1211, 1231 
NMa y NM,, 1046 
` Máximamente plano(a): 
filtro, 954, 957 
respuesta, 720, 894 
MECL 10 000, 1205 
Memoria(s). 9. 122, 221, 354, 997, 1043, 1044, 
1077, 1097, 1099, 1104, 1113- 
1116, 1125, 1138, 1141, 1144, 
1145, 1148 e 
de gigabits, 1041 
de superficie móvil, 1113 
secuencial de acceso, 1113 
“serie o secuencial, 1113 - 
MESFET (transistor de efecto de campo de 


semiconductor metálico), 452-455, 


542, 543, 1216-1224 
amplificador de, 456, 457 
corriente de fuente/corriente de compuerta de, 
548, 1217, 1224 
lógico, 1216, 1221, 1223, 1224 - 
valores de parámetros de alta frecuencia en, 
458 
Metaestabilidad, 995 - 
Metal: o 
caja de un transistor de potencia, 769, m6 
contactos de, 138, 354 
electrodo de compuerta de, 355 ` 
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Método(s): 
de clasificación, 1050, 1069 
de polarización, 276, 400... 
de transformación, 974  “ 
Mezcla: 
en paralelo de muestreo > de corriente, 675, 676 
en sene, 
de muestreo dec corriente, 676, 677 - 
resistencia de entrada, 680, 689 -` 


` serie-paralelo de muestreo de voltaje, 675, 676, 


684; 696 
Mhos (ohm”!), 165 
Mica, 776 
Microcomputadora, 1, 1113 
Micrómetro/micrón/av y, 354 


Microprocesador, 1. 354, 1041, 1048, 1056, 1113, 


1133, 1216 
Miller: ea 
condensador de retroalimentación, 841 
efecto, 615, 616, 619, 621. 630, 641, 649, 952, 
7 953, 1052, 1053 
integrador, 74, 75,76, 104, 105, 108, 925, 941 
multiplicación de capacitancia de, 615, 620, 
630, 845 
técnica de compensación de, 732, 735, 814, 
836, 874, 875 
teorema de, 613, 614, 615, 625, 632, 637, 836 
Minimo bit significativo (LSB); 8, 859, 860, 370 
Minoritarios: $ 
electrones, 144, 155, 225, 313 
portadores, 151-156, 199, 224-227, 310, 313, 
314 
Modelo: 
a pequeña señal, 163, 170, 171, 263, 393, 394, 
831 
aumentado x híbrido, 316, 317 
de Ebers-Moll (EM), 303, 304, 318, 332 
de transporte, 309, 310, 314, 326, 332 - 
en SPICE, 310. 
del MESFET, 456 : 
parámetros del, 262, 271, 394 
T de circuito equivalente, 261; 262, 268, 270, 
285 294, 398, 546, 603, 604 
Modo(s): ` 
activo, 223, 224, 225, 232, 233, 234, 239, 243, 
245, 247, 252, 266, 268, 296, 
297, 313; 322 : ; 
de operación, 223, 235, 239, 250, 254, 301, 
306, 346, 1160.1 1188, 1234 


común, ` 
análisis de, 499 
éntrada de, 488, 489, 492, 501 
ganancia de, 91, 497, 499, 500, 501, 826 
intervalos de, 508, 819 
malla de retroalimentación negativa, 827 
operación de, 492 
retroalimentación de, 817, 874, 826, 827 
. semicircuito de, 500, 501, 563 
de ráfaga, una fila a la vez, 1124 
naturales, 585,605, 711, 889, 892, 900, 901, 
904, 910, 965 ' 
de circuito resonante en paralelo, 909, 910 
de filtro Butterworth, 896 . 
normales activos/de saturación, 307, 1170, 
1230 ` 
Modulación de ancho de pulso, 195, 1107 
Monoestable, 974, 994, 1030 
multivibrador, 1907, 1008, 1010, 1011, 1014, 
1030, 1106, 1145 Ñ 
MOS: 
- amplificadores de, 408, 420, 425. 527, 531 
cascode, 626 


circuitos, 
digitales, 1042, 1043, 1086, 1158 
integrados, 375, 402 
conectados en serie, 1066 
espejo(s), 514 ; 
` de comente, 528, 534 
etapa de salida clase AB, 795 
fuente de corriente constante, 403 
interruptores, 810, 941 i 
memoria, 1116, 1135, 1145 
modelo, nivel 1/2/3, 458-462, 871. 1140 
operación de, 356 
par diferencial, 527, 538, 531, 533 
tecnologia, 354 
transistores de potencia, 792 
MOSFET, 356, 358,389, 395, 441, 449. 
amplificador, 538, 947 
características de terminal, 367 
circuitos, 380 
como interruptor analógico, 436 
compuerta de transmisión, 857 
de compuerta flotante, 1137-1140, 1146 
de ranura V, 793 
estructura, 752, 792 ` 
frecuencia de ganancia unitaria H. 445 . 
fuente de corriente, 403 E 
fuga de compuerta, 450 
Em» 394 
interruptor, 441 
inversores, 1218 4 
modelos, 441, 446,458, 1140 - 
par diferencial, 528 
parámetro, Va, 371 
` similar del amplificador CC-CB, 642. .. 
: transconductancia, gn, 390, 394 
Movilidad(es), 141, 156 
de electrones, 4m, 362 ` 
de superficie, z4, 459 
desiguales, 1143 
razón Hj Hm 373, 429 
Movimiento/resistencia de un medidor, 130, 1024 
Muestreo: 
instantes/intervalo de, 6, 857 
señales analógicas, 857 
voltaje de salida, 675, 683 ; 
y retención (S/H), 857, 858, 859 
Multiplexor, 1133 
de dos a uno, PTL, 1088 
Multiplicador, 293, 585, 586, 587, 1049. 
Multivibradore(s), 974, 994, 1030, 1106. 1110, . 
. 1145, 1159 >- 
biestable, 974, 94-1002, 1030 
de un impacto, 1007, 1030, 1106 
Muy alta: - 
chips, i 
de m. a. densidad, 1056 
de memoria de m. a: densidad, 1159 
circuitos digitales a. velocidad, 453, 464 
factores Q, 993 PS ; 
familia de circuitos lógicos a. velocidad, 487 
impedancia de entrada, 375 
niveles de integración, 1044 
procesadores a. velocidad, 1211 - 
velocidades de borde, 1197;.1230 
velocidades de: operación, 1197, 121], 1216 


N 


= 0.01, para un diodo ideal SPICE, 201, 
=102,133 . 

= 2 a alta corriente, 780 

a altas/bajas corrientes, 23) . 


` como parámetro de ajuste de voltaje de unión, 
. 153 
razón (W/L) del inversor mínimo NMOS, 1051, 
E 1066, 1068, 1070 
N etapas sincrónicamente sintonizadas, 953 . 
n y p definidas, 1066 ' 
Nanómetro, nm, 354 
Naturaleza unilateral del amplificador, B 3 
Negativo(a): 
-retroalimentación, 64, 67. 108,*109, 278, 288, 
` 401. 412, 560, 667. 672, 673, 
689, 692, 717, 723, 740, 780,:817 
coeficiente de temperatura, 785, 794, 795 : 
entrada, 108, 629, 985 
frecuencias, 714.. 
ganancia, 12, 18 
de malla, 975 
nivel limitador, L, 979 
picos recortados, 268 
Nivel(es) 
cuantizados, 6, 867 : 
de integración, 1114 
NMOS, 365; 1044, 1071 
amplificador, 422, 423, 424 
dispositivo, 376, 465 
de carga, 420 
interruptor(es), 
analógico, 437 
con umbral bajo o cero, 1088 
lógico, 1071 , 
red de desconexión (PDN), 1144 
tecnologia de, 425 . 
transistor(és), 357-362, 1066, 1080-1 083, 1213 
. de paso, 1082 7 
NOR: O i A 
caracteristica de transferencia, 1203, 1204, 
1205 
decodificador, 1132, 1133, 1134 
de fila con:dirección de M bits, 1132. 
expresión booleana, 1164 - 
función, 1164, 1199, i 
Norton: i 
equivalente/fuente, 675, 700 
forma, 2, 47, 617 
Notación breve, 611, 1105 
Núcleo de hierro, 179 ~ 
io 
Octava, 75, 592, 593 | ! 
Onda(s): 
. conformación, 974, 1014 


cuadrada, 194, 195, 973, 974, 977, 986, 1002, 


1003, 1006, 1013, 1033 
componente fundamental, -987 
espectro, 1033 : 

de la etapa de salida clase A, 756 
de linealidad superior, 1004 
del cuadrado, -: E 
. entrada, 78, 195 > 
generador, 1003, 1004, 1145 
señal, 4, 5 
del multivibrador astable, uir: 
del reloj, 1091 * i 
distorsión, 97 
escalonada, 859. 
generación de, 974 
senoidal(es), 99, 973 
muy limitada, 977 
,, señal(es) de, 3, 4, 67, 99, 1030 
“.voltaje de, 131 
y circuitos imeales, 29" :*: ** 
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«triangular, 78; 81, 163, 256, 264, 266, 273, 
"392, 973, 974,1002, 1005, 1006, 
1014, 1030 
Op amp(s), 60-62, 85, 94, 10], 453, 668, 729 
acoplado capacitivamente, 104, 107-109 + 
circuito, 64, 551, 558, 811, 1007, 1030 - . 
equivalente, 63 
cuadrático, 62 
de CMOS de dos etapas, 841, 850. 870, 871, 
874 
diferenciador, 78-79, 729. 
diseños, 811 
ganancia de, 67, 94, 711 
hojas de datos, 93, 101 
integrador de, 109, 974 


7 modelos de, 961, 962 


no compensado, 837 
no inversores, 686 
paquete, 61 
resistencia de salida de, 834 
retroalimentación con, 686, 708 
subcircuito, 963 
terminales, 61, 108 
Operación(es): 
a pequeña señal, 17, 259, 390, 391, 416, 1128 
del amplificador diferencial BJT, 492 
del MOSFET, 393 
/alternancias a pequeña señal, 391, 416, 1196,. 
i 1216 
aritméticas y lógicas, 856 
con una fuente, 16, 764 
de BJT de alta frecuencia a pequeña señal, 332 
de escribir 1, 1115, 1123, 1124 
de leer y escribis, 1113-1117; 1124-1128, 1155 
de refresco, 1097, 1124 
de subumbral, 365, 538, 539, 794 
inestable,.723 
Ipunto de equilibrio, 995, 1098, 1099, 1127 
OR alambrada de ECL, 1211, 1231 
Oscilación(es), 668; 714, 716, 974-977, 984, 989- 
' 993, 1014, 1026, 1028, 1106, 
1112, 1190, 1200, 1206, 1230, 
1236 
inicial, 714, 984 
sostenida, 714, 904, 976, 977, 984 
Oscilador(es): 
autolimitadores, 990 -- . 
Colpitts, 988, 990, 991, 993, 1030 -~ 
de cuadratura, 984, 986, 1030 
en anillo, 1106, 1112, 1113, 1145 
generadores senoidales, 714 . 
Hartley, 988-991 ` 
sintonizado de filtro activo, 986, 987, 1028, 
1029, 1030. 
Óxido (SiO3), 355, 357 . 
capa de, 356, 357, 362 
en transistor de compuerta flotante, 1138, 1139 
grosor de, loy 354, 364, 373, 459 
permitividad de, £pr, 364 
P 
p, razón (W/L) del invérsor minimo PMOS, 1051, 
1066, 1068; 1070 
pin = ple! htp, 1066 i 
Pandeo, F-17 
Paquete(s): 
de circuito pas a media escala (MSD, 
425, 1044 
del temporizador, 1010 
TO3; 775 
Paralelo, 176 5 : 
* ADC simultáneo, o flash (destello), 2e 868, 875 
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circuito LC. 752, 913 
etapa TTL divisora de fase, 1.186 
placas del cristal, 991 , 
resonador LCR, 909, 948 
resonancia, 909, 952, 992 
y MOSFETS en serie, 1061, 1066. 
Parámetro(s), 375, 646, 698, 780, 904, 982, 991, 
1095, 1129, B-1 
a pequeña señal, 526, 558, 873 
de dispositivo a pequeña señal, 648 
de modelo, 20, 170, 201, 203, 261, 268, 271. 
332, 462, 737 
efecto, 
de cuerpo, 397, 399 
de vç en ig, 316 . 
operación de poste de tótem, 1172 
segunda etapa como integradora, 837, 838 
de transconductancia de proceso, k’, 363, 364, 
368, 394; 434, 459 
g, 703, 737 j 
h, 681, 685 ; se : 
modelo de, 825, 828 NS 
modelo dei BJT, 953, 990 : 
z, 690, 691, B-1 
Paredes laterales de la difusión, 444 
Pasatodo (AP), 907, 921, 922, 926, 929 
Paso: 
de entrada, 44, 99, 838 
forma de onda, 98 3 
respuesta, 44, 99 
Pp, disipación de potencia, 1195 
PDN y PUN, 1060-1069, 1030. 
Pendiente: 
de 6 dB/octava, 586 
de la caracteristica, 
de transferencia, 462, 979 - 
ic-Vgg, 255, 256, 
logarítmica del diodo, 134 
del perfil, 
de carga en exceso, 1162 
de concentración, 140, 225, 226, 314, 1160 
Peor caso: 
márgenes de ruido, 1205, 
situación, 1067 
valores, 
de corrientes, 1145 
de parámetro, 1192, 1205 
Perfil de.concentración, 139, 142, 152, 224, 225 
progresiva, 225 
Perforación, 375 
Periódico(a): 
función, 4 
pulsos, 1106 
señales, 4, 1090 
tabla, 198 
Periodo, 7, 3, 188 
[tiempo de recuperación, 1008, 1110 ` 


. Permitividad, 146, 362, 375 


Pico(s), 80 
corriente p. de diodo, 190 AN 
de corriente de alimentación, 1184, 1200, 1207 
détector de, 186, 191 oe 
recorte de, 192 
rectificador de, 185, 186,187, 189-191;:196 
valor de la corriente de diodo, 127, 189: 
voltaje inverso de,.180, 185- - : 

PIV (voltaje pico inverso), 180, 182, 185, 191, 

202 


Placa de fondo, 357, 868, .870 

Plano s: 03 
conceptos, 30 
singularidades, 902. -..- - 
ubicación, 904 
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Plena: 
ancho de banda a potencia, fu, 99, 100, 109, 
839 
gráfica de conmutación, corrientes 
normalizadas, 530 
lectura a escala, 85, 130, 131, 1024 
ónda (completa), 182, 183, 190, 191, 1022, 
1023 A 
señal a oscilación (0 a Vpp), 1114, 1125 
PMOS: . ; 
compensación de fuga, 1093 
determinación de capacidad de transistores en 
CMOS, 364, 365 
dispositivos, 394, 465 
fuente de corriente, 408 
par y espejo bipolar, 542 
red de activación (PUN), 1144 
restaurador de nivel de, 1085 
transistor de carga, 1135 
Polaridad, 234, 366 
Polarización: 
al BJT, 276, 280, 281, 508 . 
circuitos integrados, 281, 282, 508 
con dos fuentes, 279, 280 
con una sola fuente, 277, 280 
cero: 
capacitancia, - . 
de sustrato-colector, Coso» 327 
de unión, $ 
BC, Gro, 327. 
BE, Cjeo» 327 
de cuerpo, Cp, 459 
resistencia de base óhmica, »,, 327 
voltaje de umbral, Vo, 459 
circuito de, 227, 280, 401, 402 
con el multiplicador de Vgg, 770 
con una fuente de corriente, 271, 281, 283, 
401, 754, 1195 
de dos fuentes, 280 * * 
de diodos, 769 
de fuente de corriente, 281, 650 
de un transistor conectado a diodo, 281, 757 
en amplificadores MOS, 400, 401, 402, 403 
en diseño de circuito, 
discreto, 276, 400 
. integrado, 281, 402, 508 
filosofía de, en circuitos integrados, :402, sos 
* predecible e insensible, 254 
problema de, 253, 276 
sensibilidad de, 644 
técnicas de, 16, 17, 254 
Polarizado 
Polisilicio, 356, 365 
compuerta de, 356, 1137 
líneas de palabras, 133 
Polo(s): 
de filtro activo, 938 
dominante, 94, 592, 597, 600, 601, 606, 618, 
i *. 627, 641, 649, 733, 814, 836, 854 
alta frecuencia, 595, 615, 619, 625, 629, 
641, 649 
: ` baja frecuencia, 593,607, 610, 671, 836 
efecto Miller, 636 - . 
op amp de cascode doblado, 875 
Porcentaje de error de ganancia, 6s. 
Portadora: 
concentración de (perfil), 141, 156,314 
desplazamiento (velocidad), 140 ] 
movilidad, 141 © . , 
región de agotamiento, 144, 206 
transporte, 310 
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Portadores minoritarios generados térmicamente, 
. 145, "206, 224, 231, 313 
Positivo(a): 


circuito integrador, 943 

coeficiente de temperatura, 735, 794, 795 

malla; 974, 975, 986, 994, 997, 998 

nivel limitador, L+, 979 

retroalimentación, 64, 546, 550, 667, 668, 713, 
714, 720, 721, 722, 723, 768, 
850, 1086, 1097-1104, 1125- 
1128, 1145 

sistema de lógica, 311 

Potencia: 

amplificador de, 10, 11, 13, 84, 320, 751, 752 

diodo, 134, 179 

disipación de, 13,14, 44, 151, 137, 427, 436, 
522, 751,756, 757,762, 774, 


779, 789, 1043, 1046, 1047, 1184, 


1207, 1231 

dispositivos, 436, 794. 

ecuación de balance, 13 

eficiencia de, 13 

conversión, 732, 757-760, 799 . 

fuente de, 12, 15, 63, 167, 168, 179,-436, 673, 
762, 854, 913, 977, 1018, 1107, 
1208 

ganancia/pérdida de, en decibeles, 11, 12, 14, 
21 


MOSFET de, 773, 792, 794, 802 

op amp de, 781, 790 

pérdida en el inductor, 949 

relaciones en la etapa clase AB, 166 

total, 6 

disipación de, 766 

~ necesidades de, 1046 

transformador de, 179 * 

transistor(es) de, 752, 773, 779, 780, 192 

voltaje(s) de, 1046, 1216 
Potencial: 

de inversión de superficie, 24, 459 

Vo integrado de unión del cuerpo, 459 
Potenciómetro (Pot), 89, 103, 771, 982, 983, 1026 
Pozo: 

n, 365 

p, 365 - EAS 
Precisión: : 

circuitos de, 182, 1026 

forma de onda de, 1016 

rectificador de, 974, 1018-1025, 1030 
Primer: 

efecto, 239, 240, 270, 276, 319, 328, 330, 455, 

511, 512, 547 * 


orden, 
análisis de, 269, 602 
circuito op amp-RC, 901-903, 959 
función, 
de filtro de, 585, 586; 615, 901, 902, 
956, 957, 965, 900, 1020 
de transferencia, 73 
modelo de, 222, 229, 253, 458 
para el BJT, 229 
para el MESFET, 455 . 
para el MOSFET, 871 
voltaje, 240, 270, 328, 371, 405, 409, 420, 450 
Proceso: = 
"de activar o desactivar, 433 
de conducción térmica, 773 
de lectura, 1118, 1124, 1127 
regenerativo, 667, 994, 995, 997, 998, 
1099-1102, 1120, 1127-1130 ` 
Producción en forma de IC monolítico, 941 . 
Programa de operación de sistema, 1133 .. 


PROM borrable eléctricamente (EEPROM), 1140 
Propiedad unidireccional de flujo de corriente, 206 
Prueba: . 
para estabilidad, nm 
para saturación, 299 
PSPICE, 203, 874, 1026, D-1 . 
PSRR, rapidez de rechazo de fuente de 
alimentación, 854 
Puente: 
carga flotante de amplificador, 119, 790-792, 
-802 


de Wheatstone, 184 
de Wien, 937 - 
oscilador, ] 
con control de amplitud de variación de 
parámetro, 982, 
con limitador para control de amplitud, 
981, 1027. 
rectificador en, 184, 185, 191, 217, 1024 
Pulso, 76, 78, 973, 974, 1000 
área de, F-15 
corto de disparo, 1107 
de disparo, 1100, 1106-1108, 1 145 
duración de, 180, 1007, 1030, 1042, 1106 
estandarizado, 1007 
normalizador (altura y ancho), 1106, 1145 
tren de, 7 ] 
PUN, red de activación, 1052, 1058-1068, 1135 
Punta de prueba de PSPICE, 203, 460; 462, 797, 
799, 874, 1028, 1225, D-2, D-4 
Punto(s), 906, 908, 912, 913, 920, 926, 927, 929 
calientes/electrones, 779, 1139" 
de equilibrio estable, 1098, 1059. 1 127 
` de ip de coeficiente cero de: temperatura, 794 
de interrupción, 124 
conformador de onda senoidal, 1016 
de la característica de transferericia, 48. 
1014- 
de operación, 17, 157, 263, 275,382, 397, 389, 
395, 427,646, 649, 1098, 1099 
de polarización, 154, 389, 400, 815 
de umbral a divisiones actuales del 1% al 99%, 
1200, 1203 
de vista de diseño de sistema, 1047'- 
regulador (RN), 918, 919, 922 
Pureza de la onda senoidal de salida, 977, 985, 
1016 


. Q 
Quemadura de un IC, 835 


R o 
Tg, Tesistencia de base, 26-28, 271, G-4 - 
(A resistencia de dispersión de base, 325, 622, 
G-1, G4- 
T, resistencia de colector/base, 316, G-S 
Radiofrecuencia (RFXpotencia), 752, 946 
dinámica. Véase DRAM (RAM dinámica) 
memoria de acceso aleatorio, 1043, 1113, 1116, 
1145, 1155 
Rapidez: 
de generación térmica, 139 
de regla de cierre, 729 
de respuesta, 98-100, 109, 838, 839, 847, 875 
del circuito op amp CMOS, 847, 848 . ' 
del op amp, 
básico, 98 
cascode doblado, 854 
limitada, 98, 99, 100, 835 
entre áreas de dispositivo, 513 . >. - 


entre divisor, 
de corriente, 557 
de voltaje, 20 
entre dos polinomios, 889, 930,965 . 
entre parámetros de transconductancia, r = k,/ 
kp 429, 1050, 1072-1079 
entre razones de aspecto, 404 
entre resistencia(s), 66 
total de colector y resistencia total de 
emisor, 497 
de colector a emisor, 287 
entre señal y ruido, 672 
Razón(es): 
de aspecto del MOSFET, ancho/largo, 364 
de rechazo de modo común (CMRR), 62, 118, 
: 500, 551, 638, 813, 1129, 1196 
de señal a ruido, 672, 673 
de vueltas, 179, 185 
relativas (W/L), 515 
* re, resistencia de región de colector, 327, dis 
RC: 
de filtro de paso bajo, 195 
de red, 932, 980 
Rcesa Tesistencia de saturación de colector a 
- emisor, 1177 > 
* Rg como un parámetro de diseño, 649 
Fe, 27, 261, 262, 271 
Reactancia(s), 610, 948, 990 
capacitiva, 30, 282, 322 
Reactivación (disparo), 1008 
Reactor, 952, 991 
de radiofrecuencia (RFC), 952, 990 
Realización XOR, 1065, 1089 
Receptor(es): 
de radio de FM, 953 
de TV, 952 
transmisores de radio y TV, 38, 753, 885, 952 
Recombinación, 139, 144, 152, 153, 224-227, 
o 232, 313 
Recorte de la cd de salida, 103 
Rectificador, 125, 126 
circuito, 123, 125, 179, 181, 206, 1018 
filtro, 180, 185 AN y 
Rectificador: 
. activo, 1018 
Idetector de pico, de precisión, amortiguado, 
1025 ¿ 
Red: f 
de parámetro distribuido, 325 
función de transferencia de, 30 
polos de, 605 
PTL (lógica de transistor de paso), 1080, 1088 
resistiva, 861 
STC pasatodo, 31 
teoria de, 931 y 
Reemplazante por área (m + p), 1042, 1052 
Referencia: 
corriente de polarización de, 403, 811, 815, 
875 
dirección de, 124, 234, 700 
independiente de la temperatura, 1226 
punto de conexión a tierra, 10, 61 
transistor de, 863, 1199 : 
voltaje de, 860, 999, 1014, 1195, 1197, 1208, 
1210 
Reflector de corriente, 282, 388, 404-409, 464, 


- 509, 511, 533-535, 541, 810, 841, 


848 
carga activa de, 525, 551, 563, 813 
circuito de, 404, 420, 509, 512, 523, 524 
Reflexión, 1206 : 
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Refuerzo, 740 
Amplificador de carga, 423, 425, 1071 
de Q, 963 
MESFET, 549, 1216, 1231 ; 
MOSFET, 354, 358; 360, 366; 389, 400, 420. 
464, 610 
operación en modo de, 358, 377, 378 
transistor, 
NMOS, 360, 376 
PMOS, 374, 376, 385 
Regeneración de nivel, 1085, 1125-1128 
Región(es): 
activa de operación, 254, 273, 296, 311, 508 
“de aislamiento, 453 3 
de carga espacial, 144 
de dren n+/región de fuente n+, 354, 361 
de fuerte inversión, 539 
de transición, 39, 41 
de los inversores, 1098 
. de triodo, 360, 361, 363, 364, 367, 370, 371, 
373, 374, 376, 377, 378, 383, 
384, 387, 410, 421, 430, 465, 
1072 
ecuación de, 368, 442 
MESFET, 1218, 1219, 1223 
gruesa de aislamiento de óxido (SiO2), 365 
Óhmica, 198, 201, 308, 326, 327, 459 
pyn, 138 
p+, 364 
Regla de resistencia-reflexión, 287, 292, 495 
Relación: 
de área, 768, 769 
de Einstein, 14] 
entre difusividad y movilidad, 141 
entre f; y SR, 839 


entre SR y œ, para un op amp BJT/CMOS, 840, 
848 ' 


Relajación de especificación, 841 
Reloj, 942, 973, 1101, 1103, 1104, 1105, 1106, 
1124 
compuertas de transmisión de, 1132 
condensador conmutado de, 941-945 
de dos fases (que no se traslape), 942, 1104, 
1105 
mido de, 854 
Rendimiento, 959 
de problemas de confiabilidad, 453 
Representación: . 
binaria de señales continuas, 857, 1114 


de serie de Fourier, 3-6, 752, 801, 1020, 1028, ` 


1033 

del dominio del tiempo, 5 

Resistencia, 695, 707, 829 

a pequeña señal, 171, 258 

activada, 42, 861, 1086 

de cada fila de palabras, 1116 

de cada material de silicio, 323 

de cierre, 317,318 + .. 

de degeneración de emisor, Re, Re, 636-638, 
648-649, 668 

de emisor en serie, 286, 502, 637, 668, 786, 
816, 840 

del interruptor, 438 a 

en el emisor, 285, 495, 638 

en los cables del emisor, 497 

en masa de la región de la base, 297 

incremental, 165, 166, 169, 173, 177, 178, 372, 
409, 494, 509 

inversamente proporcional a W/L, 1066 

no derivada en el emisor, 332 

rps de fuente=dren, 3049 

reflejada, 787 


. Retroalimentación: 


ÍNDICE 1N-14: 


total; ` 
en el emisor, 285, 554 
en lineas de memoria, 1115 
viendo en la fuente, 603 
vista por una capacitancia, 73, 597, 598, 600, 
604, 609, 630 
Resistividad, 141, 143 3 oa 
Resistor(es), 531, 650, 796, 861, 1071 
de autopolarización, 401 
de drenaje, 1213 
de valor binario, 860-864, 875 
para determinación de Q, 929. .. 
variable, 89, 90, 386 
Resonador, 909, 910, 922, 965 
activo, 918 i 
Resonancia, 56, 919, 1030 
de frecuencia, 988, 990 
electromecánica, 991 
en serie, 992 
pico de respuesta del filtro, 963 
propiedades de, 974 ` 
Respuesta: 
aritméticamente simétrica, 957 
de amplificador sintonizado, 947 
en frecuencia, 30, 44, 47, 715, 836, 844 
amplificador de, 28, 29, 94, 96, 99, 441: 
590, 635, 638, 645, 648, 650, . 
946, 947, 955 
CC-CB en cascada, 644 
circuitos de op amp de, 92-97, 583 
:diferenciador, 79, 80 
integrador, 74, 
redes STC de, 32: 
máximamente plana de Butterworth, 894, 904 
transitoria, 203, 716, 1141 
de ECL conectada a cable, 1229, 1230 
/transmisión de muro de ladrillo, 886, 894 
Restablecer operación, 41, 1124, 1126 . * 
Restablecimiento del fip-ñop, 1013 
Retardo(s), 44 
asociado con un filtro, 859 
cortos de compuerta, 1231 7 
de propagación, 44, 45, 46, 432, 435, 464, 
1046, 1052-1058, 1070, 1079, 
1082, 1140, 1144, 1183, 1218. 
1220 
de un sistema de transmisión, 901 
necesario para sacar de saturación a un. 
transistor, 1019, 1020, 1159 


amplificador de, 668, 669, 709, 715, 722, 740 
cantidad de, 668, 669, 671, 674, 680, 681, 740 
capacitancia (Cge, Gr), 616, 620; 649, 740 
circuito de, 63, 644 
ecuaciones de, 685, 703, 737 
` en paralelo-, 
paralelo, 676, 678, 696 
serie, 676, 677, 701, 709, 736-738 
en serie-, 
paralelo, 675, 676, 679, 681, 684, 688, 639, 
i 709 
serie, 676-678, 688, 690-693, 709 
factor, A, 668, 693;695;715, 724, 989 
fórmulas de, 684, 695, 698, 737 
función de transferencia de, 713 
limitador de, 984 
malla de; 83, 708; 711, 714; 138; 810. 933, 
986, 994, 1030 
método de, 685, 737 
análisis de, 702, 735, 737 
polaridad de, 677 i 
polarización, 280, 402 - 


IN-15 ÍNDICE 


red de, 668, 669, 675,677, 685, 697, 706 = 
- resistiva. 401 i 
seguidor de, 550, 1168 
señal de, xy, 670 
"teoría de, 97 
tipos de, 709 
topologia de, 675, 676, 677, 709 
trayectoria de, 73, 814, 1030 
Riel de alimentación, 1179 
Rizo, 176, 180, 204 
ancho de banda, Wp, 888 
componente de, "176 
frecuencia de, 190 
RN, punto regular, 919, 920 
Ro, resistencia incremental de colector a emisor, 
241, 271, 284 
Robustez, 1045, 1090 
ROM: 
(EPROM) borrable programable, 1135, 1137, 
1138,-1145, 1146 
fusible, 1137 - 
(memoria de sólo lectura), 1043, 1077, 1113, 
1114, 1133, 1135, 1145, 1146 
programada, 1137 
transistores de, 1135 
programable (PROM y EPROM), 1135, 1137 
Ruido: ` > 
amplificador de, 80 
inmunidad/márgenes, 40, 41, 429, 431, 1043, 
1045, 1052, 1072, 1075, 1076, 
- 1078, 1079, 1092, 1141,.1143, 
È 1145, 1194, 1231 - 
reducción/rechazo de; 668, 672, 1045 
Ruptura: 
de avalancha, 150; 151, 172, 315, 320, 375, 
-779 ` 
. de unión de base-emisor, 1185 
en BJT, 317 
en diodos, 172, 180 : 
en mecanismo, 149, 150, 172 
en MOS, 375 Ec 
en óxido de compuerta, 375 
región de, 132, 137; 149,.155, 172, 201, 206 
voltaje de, 137, 150, 201, 332, 375,792, 793 


S ds 
S, frecuencia compleja; Ad van 
Salida: ` zo 
alto'nivel (Von), 1180, 1196: 
circuito equivalente de CMOS, 1108 
compuerta TIL de; 11707 ` 
corriente de, 1178, 1214- 
cortocircuito de, 757, 812, 835 ` 
distorsión de, 984 > 
etapa, 22, 551, 555, 751-753, 781, 797, 802, 
814,820 ` 
.  excitadora, 838- 
impedancia, 62 ` 
nodo/amplificador de suma, 862, 875, 965. 
recorte.de,-97, 103 + * * 
resistencia de, 316, 317, 370, 372, 510, 519, 
"$33, 535,544, 680, 681, 687, 
689, 693,.697, 766, 824, 833, 852 
saturación de, 97, 12 E 
seguidores dé emisor de,. 1200,. 1208 
transistores de, 772 
voltaje de; 560, 830, 842, 1050, 1177, 1213 
cd de desnivel, 102, 504 
desnivel, 780, 815 
Salida unipolar, 182 ` + ”.-: 
Safuración, 235, 248, 297, 3, 376, 37, 401, 
410, 412,819 ' 
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amplificadores de, 76 
BJT, 313, 760 
corriente de, L,, 132, 227, 310 a 
. de modo operacional, 223, 235, 240, 244, 307. 
313, 386, 512, 1054, 1072; 1170 
de MOSFET, 361, 369 
niveles de, 15, 1025 
región de, 360, 361, 363, 367, 368, 369, 370. 
374, 378, 380, 381, 382, 384, 
390, 421, 430, 442, 443, 465, 
528, 1217 
Saturadora: 
carga, 1160 
lógica, 1159 
Schottky: 
diodo de barrera (SBD), 197, 198, 453, 455, 
- 546, 1045, 1160, 1188, 1193, 
1223 
fijador, 1189 
lógica de diodo FET, SPFL, 1223 
transistor, 1188, 1189, 1191, 1192 
SDFL,:inversor/NOR, 1223. 
Secundario de transformador con derivación al 


centro, 183 
Seguidor. 
amplificador/configuración, 84 
con corriente limitadora, 1 168 
de fuente: 
configuración, 416 
de carga activa, 418 
MESFET, 1224 
de transmisión cero, 627 
intermedio/transistor, 781 
Seguimiento: 
con cambios en entorno, 508 
` -de los dos terminales de entrada, 670 
entre sí en potenciales, 65, 88 ` 
Segunda etapa, 22, 554, 813, 829 ` 
Segundo: 
orden, 
circuitos resonadores LCR simulados de, 
960 > y 
ecuación característica, 722 
efectos, 261 
filtro(s), 
de paso, 
bajo/alto, 908 . . mo 
de banda de, 908, 923, 929, 947, 954, 
956, 957; 962,976 = >v 
“de punto de, 908 ~ 
pasatodo de, 915 
activos de, 892, 915, 919, 923 
forma estándar de, 909 
función(es), o 
de paso de banda, 947 o 
de filtro de, 892, 900,901, 905, 907; 
909, 912, 917, 919,:923, 930 
resonador LCR de, 909,'910, 917, 965 . 
respuestas de red de, 720 * * 
punto de avalancha/ruptura, TR, 795, 1015 
Seleccionado(a): 
columna, 4124 . 
para lectura o escritura, 1114, 1145 * 
renglón de palabras, 1123, 1135 
Selectividad (o factor Q),.977, 986.. 
alcanzada con circuitos de una etapa, 952 
de falda, 947 . 
de filtros de pasa de banda de segundo orden, 


razón/factor, as 887. 
Semiconductor(es), 139 
diodos de unión, 131 


fabricantes de, 459 
fisica de, 123, 142, 1527 
material, 452 
memoria, 1113 
Senoidal, 125 
de alta pureza, 990 
Sensibilidad, 938 
a componentes pasivos, 939 
_ a la ganancia del amplificador, 940, 941 
a variación 2, 248 : 
al ruido, 1090 
de W y Q, 939 
definición/expresión, 939 
entre ganancia a circuito cerrado y. ganancia a 
circuito abierto, 671 
propiedad de reducción de, 671 
Sensor de temperatura, 785 
Señal(es), 2 
acoplamiento entre lineas, diafonía, 1197 
alternancia de, 15, 273, 280, 390, 402, 423 
amplificación de, 1, 9, 221 
análisis de, 166, 167, 393 
atenuación de, 21 
cantidades de, 17, 166-167 > 
componente de corriente de, 390, 494 
corrientes en un amplificador diferencial, 495 
cuantización de, 857 j 
de control de salida, 1127 
de disparo, 997, 1009, 1010 
de error, 670 
de prueba de corriente, 173 
de teléfono y televisión, 198 
eléctricas no deseadas, 668 
flujo de, 10 
formas de onda, 265, 266 
fuentes, 
dependientes, 20, 22, 24, 26, 28, 33 
independientes, 2, 12, 22, 31 
grande(s), 288, 751 
característica de transferencia, 558, 872 
de modo común, 562 
diferencial, $61, 872 
circuito equivalente, 369, 370, 372 
efecto Miller, 1053 í 
ganancia de voltaje de, 413 
modelos de, 200, 230, 233, 303-310, 326, 
1128: 
op amps, 97-100 
par BJT, 230,490 
seguidor de emisor, 753' 
inversión de, 66 ` 
inyectada a través de parte de un resistor a 
tierra, 933 ` 
moduladas en amplitud (AM), 191 . 
parámetros de modelo de, 263 O 
perturbada por interferencia, 1000 ` 
procesamiento.de, 2, 8, 198, 856 
punto de vista de, 393 
que varia con el tiempo, 163 | 
reflexión de, 1206 
sobrepuesta, 163 : 
tierra de, 282, 332, 502, 519, 611, 627; 626, 
663 
transmisión, 270, 1206 - 
transportada sobre un cable “largo”, 1230 
Serie: 
74, TTL regular, 1184, 1194, 1195 . ; 
745/LS/ALS/AL Schottky TIL, 1187-1195 
truncada, 4 
Silicio, 59, 131, 138, 198, 452- 
a temperátura ambiente, 145 
área de, 522, 811,841, 1047, 1145 


átomo de, 138 
baja caida de voltaje de diodo Schottky de, 
1188 
chip de, 1, 60, 802 
diodo(s), 122, 131, 135, 136, 206 
de unión pn, 123 
dispositivo y tecnologia de circuito de, 138, 
452 
estado real de, 402 : 
estructura de cristal de, 138, 139, 141 
IC digitales de, 1216 
inoculado con fósforo, 142 . 
tipo n, 141 
Símbolo(s): ; 
de flecha para diodos en un circuito, 124 ..- 
usuales y opcionales de un MOS, 1061 
transistor, 234, 366 
Simetria: 
de VoL y Von alrededor de Vp, 1226 
del circuito, 504, 1101 
Simétrico: 

- alimentación de'entrada, 497, 643 
característica de transferencia, 429, 1051 
limitador de retroalimentación, 981. * 
onda, 

cuadrada, 81, 1006 . 
de salida, 982 
senoidal, 1014 
triangular, 1014 
par diferencial, 507 
tiempos de propagación, 1144 
Sincronía, 973 


de circuitos SAP, 930 
de filtros activos, 712 
de una malla de retroalimentación, 930, 933 
procedimiento, 930 
Sintonía: 
automática de radiorreceptores, 198 
sincrona, 953 
amplificador de, 959 
etapas de, 953 
Stagger de etapas individuales, 954, 955 
Sintonizador, 38 . - 
-© Sistema(s): a i ; 
binario, 7, 47 6. 
de comunicaciones, 38, 199, 946, 973, 1041 
de prueba y medida, 973 
de telecomunicaciones, 8, 667, 857 - 
ensamblados con SSI y MSI, 1194 
seguros de comunicaciones, 1133 
Solución(es) intermedia(s Y. 
entre ganancia y ancho de banda, 97,600, 638, 
648, 649 
en diseño digital, 1048, 1049 
en diseño lógico de CMOS, 1056 
en diseño, 67, 104, 277, 278, 1056. 
SPICE, 123, 159, 180, 199, 200, 204, 323, 444, 
au o . 645, 735, 797, 870, 1026, 1028, 
1049, 1140, C-1 
análisis de transitorios, 1230 


archivo(s) de entrada, 203, 204, 328, 330, 460, 


462, 
558, 646, 649, 737, 797, 959, 1026, 1140, 
1225, 1230, D-1 ` 
conectividad, 202" ~“. 
descripción de transformador, 203 
enunciado de elemento y línea de transición, 
1228 
libro, $58 - 
macromodelo, 1026 + 
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modelo, 200, 327, 459 
BJT, 326 
de diodo, 199, 201 
. MOSFET, 458, 459 
nombre, 201 
ondas de, 203, 204, 205 
salida, 331 
sección de, 963 


simulación, 203, 460, 462, 645, 711, 735, 797, 


. 870,959, 961, 1026, 1043, 1140, 
1141, 1221, 1224 
de un amplificador de etapas múltiples, 558 
subcircuito de, 961 | 
vendedores de, 201, 646 
SRAM, 1125; 1145 
bit y líneas de bit utilizadas, 1123 
celda, 1118, 1125 
circuito durante una operación de escritura, 
1121 
SSI y MSI: 
aplicaciones de circuito, 434 
paquetes, 1045 
retardos de compuerta, 1159 
STC. Ver también Una constante de tiempo: 
red(es), 105, 584, 586, 604, E-1 
de paso bajo/alto, 75, 629, E-1 
clasificación, 31 
respuesta, 
de pulso, 586 
en frecuencia, 31, 32, $86, E-1 
Subcircuito: 
op amp no ideal, 962 
SPICE, 961  - 


. tes negativo, F-16, F-18, F-19 


pr pesos +/-, 2 
inversor ponderado, 1023 
ponderado, 80, 81, 925 
Supercomputadoras, 1211 
Superdiodo, 1018-1026 
Superposición, 85, 86, 87, 259, 304, 673, 925, 
978,998 ` 
principio de, 84, 87 
Supresión parásita de oscilación, dd 
Susceptancia, 30 i; 
Susceptible a efecto del cuerpo, u21 5 
Sustrato: de 
adición de impurezas, Np, 459 
B, 354, 355, 366, 373, 374, 397, 416 
conectado ala fuente, 366, 373, aIt: 


sin impurezas, 453 
no conectado a la fuente, 397 
o terminal de coepo, B, 355 
pnp, 814" 
unión, 

a canal, 374 

pn, 356 

a dren/fuente, 437 


Tæp MS), 29, 30 
T(¡0) como cantidad compleja, 30, s85 
T, temperatura absoluta, 133 -: 057 =e 
Tabla de tipos de filtros, 902- * AA 
Tamaño de elemento, 1044 
e de circuito impreso (PCB); 790; 1207 
retardo de encendido. de BJT; né: 

*Técnica(s) 

de celda falsa, 1125, 1126; 1130: 

de transformación z, 946 
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Tecnología(s): i 
CMOS de submicrones, 356, 443 
de compuerta de silicio, 356, 1137 . 
de especialidad, ECL, 1045 
de procesos, 363, 364, 373, 850; 1055, 1056, 
1070, 1075, 1095, 1102, 1118, 
1122, A-1 
tabla, 1043 
Temco, coeficiente de temperatura, 178 
Temperatura: 
ambiente, Tao, 101, 133, 139, 225, 329, 773, 
774,776, 778, 1197, 1208 
coeficiente, 101, 103, 132-136, 145, 153, 254, 
276, 375, 993 
de A, 780 ` 
de ic, 770 
de Icgo, 231 
de ip, 794, 795, 802 
de Is, 133, 226, 231 
de K’, 375. 
de”punto medio de alternancia lógica, 1210 
de Vaz, 239, 331, 1183 
de Vorl Voz, 1208, 1209, 1210 
de voltaje de referencia, Vp, 1208, 1209 
de voltajes de unión, 1183, 1208 
de Vos, 101 ` 
de V, 375 
de Vz, 178 
Teoria: . : 
de compensación, 729 
de retroalimentación negativa, 667 
Tercer(a): 
estado (abierto) de lógica de tres estados, 1186, 
1187 
* columna de la tabla periódica, 452 
Térmico(a): 
agitación, 139 
circuito, 
de paro, 785 
de voltaje equivalente, 1208 
consideraciones, 44 
~ contacto, 790, 796 - 
'embalamiento, 769, 779, 784, 794, 195, 802 
equilibrio, 139, 142, 225 4 
estabilización, 768, 772* 
gradiente, 774 
ionización, 138, 139, 141, 142, 144 
límite de disipación, 779 
propiedades del transistor, 752 
resistencia, 773, 776, 790 ` 
entre unión y tonalidad, On 775, 13 
tonalidad, 773 
voltaje, Vr, 133, 141, 225, Ale 542, 1017. 
Terminación: e 
de la red R-2R, 863 
de línea de transmisión, 1207, 1230 
de malla, 708. 2 
Terminal(es), 10, 62,223 . 
características de, 59, 61, 122, 123, 124, 3 
de diodos de- unión, 137 
_de entrada, . : 
de control: de tercer estado, 1187 
no utilizada, 1184, 1199 .. 
para dispositivos semiconductores, 198. 
unidas, 447 
voltajes de, 370 
Terminologia, 361; 428 
Termómetro electrónico, 135, 1005 
Textos sobre análisis de circuitos, 584 
tp tiempo de caida de BJT, 1161 


` Tiempo(s): 


l de cámbio, 1048 
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de elevación y caida, 46.773, 1135, ¥160, 
- 1206, 1230, F-16 . A 
de respuesta de circùitos digitales MOS, 441 
de retardo, 46, 433 
al encender, 1160 ~, y 
en la operación de un. ROM, 1135 
producto de tiempo de retardo y potencia 
(DP), 435, 1047, 1164, 1184, 
1192, 1194, 1197 
de ruptura muy corto, 1189 S aas 
de tránsito, 155, 201 A 
entre ciclos de recuperación, 1 124 
entre puntos de 1.5 V para TTL. 1183 
necesario para alternancia, 1120 
para activar, ton, BJT, 1160 
para guardar (escribir) información, 1113 
para recuperar (leer) información, 1113 
Tierra, 10, 62, 279, 292, 802, 933, 1207 
común, 811 * 
de señal, 264 R 
en el terminal inversor de entrada, 1020 
nodo de, 927, 942,'1023 
virtual, 65, 68, 73, 74, 78, 80, 81, 108, 837, 
860, 862, 863 
Tipo n: 
capa de inversión. 1139 
emisor, 223 
material, 144 
silicio, 142, 206 
sustrato, 364 T 
tor, intervalo de ruptura del BJT, 1161 
Tolerancia: 
"de ganancia a circuito abierto, 940' 
de resistores de IC, 402 
de valores de comporente, 237, H-1 
tom intervalo de cierre del BJT, 1161 
Topologia: 
: de compuertas básicas de GaAs, 1216 
de inversor de carga de agotamiento, 1071 
tp, retardo de propagación de-TTL, 1195 
tp, tiempo de propagación, 1058 
tp, tiempo de propagación de alto a bajo, 433, 
1055, 1057, 1142 
teLu, tiempo de propagación de bajo a alto, 434, 
1071, 1142 
tp tiempo de elevación del BJT, 1161 
Trampa, 585 
Transconductancia,: 26, 254,255, 332, 828, 1128, 
1129 +... 
amplificador de, 23, 24, 38, 260, 677 
con retroalimentación, 689 . 
del:BJT; 255, 294 - : 
estabilización de, 848 
8an 394 
parámetros k, kp'de, 363, 373 
Transconductancia, q Em 26, 271, 284, 391, 399, 
400, 411,415; 451; 456, 840, - 

ý : 848-850 AE 
Trinadictor(es), 2, 10, 23, 88,.856.: 
Transformación de un filtro de paso bajo de 

primer/segundo:orden, 956, 958 
Transformador, 11, 179, .181; 950... 
Transistor(es): * 
apilados, 852 
bipolar de unión (BJT). Véase BJT - 
con multiemisor, 1184,.1193, 1230. 
de acceso, 1117, 1123 i 
de efecto'de campo de Compuerta aislada, 356, 
450. 
de PMOS débil, 1086 i 
. de salida apilados (pilar totémico), uze. 
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modo activo, como diodo, 509 
B, Pac Bac Mie, bre, 318, 319 
amplificador, 17, 262 
ángulo de conducción, 802 
caja, 
(paquete), 773,775 
y disipador de calor, 775 
capacitancia(s), ? 
de modelo de, 591, 649 
internas, 1052 
caracteristicas, 
* de terminal, 222 
no lineales, 990 
circuito(s), 
equivalente, 8JT, 1162 
acd, 241 
con canal largo, 405 
con un fijador de diodo Schottky, 1188 
con un resistor en el emisor, 520 
corriente(s), 
de saturación, 15, 305 
de terminal, 305 
corte, 294 
determinación de capacidad de, 1066, 1102, 
1115, 1145 
dispositivo de carga, 389 
en saturación, 386 
estructura, 305 
hoja de datos, 320, 773 
interruptores, 42, 295 
longitud de canal, 405 
parámetros, 329, 631 
polarizado en modo activo, 232 
punto de operación a cd, 699 . 
setroalimentación de amplificador, 
en paralelo-serie, 677 
en scrie-serie, 678, 693 
ruptura de, 320 
saturación a evitar, 762 
temperatura de caja, 777 . 
tiempos de conmutación, 1160, 1161 
MOS vertical doble difundido (DMOS), 792, 
793 
npn, 223, 224, 239, 304 
para elevar corriente de salida en BiCMOS; 
: 1212 
pnp, 232, 233, 827 
unipolar, 354 
Transitorios: 
ai final del pulso, 1109. $ 
en la fuente de alimentación, nss 
Transmisión: 
cero(s), 585, 711, 892, 889, 901, 91 h 913, 965 
as=%,875 
de ia red RC, 931 . ; 
dependen de i inyección de señal, 711 
localizados en e! eje jæ, 908 
compuerta, 438, 440, 1080, 1087; 1088, 1117 
de banda de paso, Amix 887, 889, 894, 970 
de malla, L(s) o L(jo), 711, 720, 721 
de señales, 1206 
a un receptor remoto, 856 
de un circuito fisico, 887 
de un filtro pasatodo, 901. 
especificaciones de, 888, 896 
impedancia caracteristica de línea de, Ro, 1207 
líneas, 
de; para conexiones largas, 1207 


y terminaciones de, 1190, 1199, 1200, 1207. 


1228, 1230 
lógica/conmutación de compuerta de, 1080, 
1086 


magnitud y fase de, 72 
nulos de, 585 
ubicación cero de, 892 


Transresistencia, 689, 696 


amplificador de, 23, 24, 71 


Tres: 


bandas de frecuencia, 590, 592 
inversores en cascada, 1112 
niveles de modelos MOSFET, 458 
terminales, 
cortocircuito de, 298, 1180 
dispositivo, 25, 356, 403 
activo de, 221, 222, 310 
semiconductor de, 221, 222 


£, tiempo de almacenamiento del BJT, 1161 


TTL (lógica de transistor-transistor), 198, 
i 1045, 1160, 1162, 1188-1195 
caracteristica de transferencia, 
de voltaje de, 1181 
dependencia de temperatura, 1182 
circuito activo de desconexión, 1190 
compuerta(s), 1178, 1181, 1182, 1184, 1185 
AND-OR-INVERT, 1186 
de colector abierto, 1186 
NAND estándar, 1184, 1185 
simplificadas, 1185 ` 
de tres estados, 1186, 1187 
de velocidad mediana, 1183 
diodos de fijación de entrada, 1190 
etapa excitadora, 1175 ` 
paquetes SSI y MSI, 1048 
reducción en importancia, 1044 
Schottky avanzado, 1194, 1230 
de baja potencia, 1194 | 
versiones mejoradas, 1187, 1188, 3194 ` 


Tubos de vacio, 60, 124, 361 


U 


Umbral del VTC (curva caracteristica de 


transferencia de voltaje), 464 


Un polo: 


intemuptor de doble tiro, 490, 860; 363 
modelo/respuesta, 94, 324 : 
respuesta, ` 

a circuito abierto, 718, 725 

en frecuencia, 97 

/atenuación, 718 


Una etapa: 


amplificadores, 
IC MOS de, 408 
transistorizados de, 222 
circuito de, 1125 
configuraciones de amplificador BJT, 282 ' 
excitación de, 641" 
op amp de CMOS de, 852, 853, 875 
salida, 497, $01 
de la celda DRAM, .1129 
voltaje de salida de, 787 


Unión: 


área de sección transversal de, 153, 171, 226 
capacitancia de, 148, 155, 443, 444 
constante de integración ls, 135 > 
de base-emisor, 232, 247, 494, 764, 821 
capacitancia de, 322  ' 
como diodo, 1167 
polarizada directamente, 1170 
del cuerpo al dren, 792 
destrucción de, 320, 332, 779, 813, 1185, 
diodo de, 131, 163 
pn, 138, 143, 147, 148, 151, 156, 197, 206, 
223, 321, 356, 366, 374, 455 


temperatura de, 757, 773, 774 
voltaje integrado, Vo, 145-147, 156, 201, 206, 
444 
Usa velocidad saturada, 134 


V a, primer voltaje, 371, n, 394, 814; 827 
Validez: 
de método de reroilimentasión; 737 
de suposiciones, 701 
Valor(es): 
de constantes y parámetros, 156 
de n, 133, 135 
de raíz cuadrática media, 4 
_ de umbral, 137 
/modelo preestablecido, 200, 201, 327, 459 
rms, 4, 47, 1021 
típicos, 
para parámetros de ECL, 1205, 1206 
para parámetros de MESFET y SBD, 456 
para proceso de CMOS de E 2 gm, 444 
Varactores, 198 
Variable no complementada para PMOS, 1065 
Variación: 
de CMRR con frecuencia, 638, 640 
de fy con Ic, 325 
de Vers, con A forzada, 308 
en.f, 277 
en parámetros de dispositivo, 222 
reducida por retroalimentación, 671 
Vasiante(s): 
de ECL, lógica en modo de corriente (CML), 
1197 
de la celda de memoria, 1137-. -.. - 
de la configuración clase AB, 780. 
Vse Con nombre w, 270 f 
Vg £: 
caida de 0.8 V para un BJT Schottky, 1188 
de un transistor saturado, 297 
independiente de la corriente, 24] 
multiplicador, 770-772, 783, 796, 797, 820, 
830, 831 
* variación de, 401 
Vees 515 
VCVS: ; 
fuente de voltaje controlado por voltaje, 959, 
960 z 
representación de un op amp ideal, 960 
Vps 361, 370 
Veg 515, 848 
Velocidad, 141 
aumentada al evitar saturación, 1195 
de conversión, 864 
de efecto de saturación, 455, 794 
de la compuerta TTL estándar, 1187, 1230 
de la luz, 1206, 1207 
de operación, 315, 1043, 1145 
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de un sistema digital, 432 
de una familia lógica, 1206 
de portadores de carga, 794 
del proceso de apagado, 1170, 1193 
limitada por dos mecanismos, 1187 
ventaja(s), 
del BiCMOS (sobre el CMOS), 1214 
del ECL, 1206 
Ventana de cuarzo, 1140 
Verificación de suposición, 128 
Vas en tecnologias modernas, 535 
Viy: i 
alto umbral de entrada, 1075, 1182, 1192, 
1201, 1202, 1234 
donde la pendiente de la VTC es -1, 1075 
Viz, bajo umbral de entrada, 429, 1182, 1192, 
i 1201, 1202, 1073 
VLSI: 
aplicaciones de, 1197 
chip(s), 841 
RAM, 1114 
circuitos de, 1231, 425, 434 
diseño, 1041 
lógica, 1044 
paquetes de circuitos, 44, 354, 1044 
sistemas, 811 
tecnología de circuitos, 1159, 1211 
Vu, voltaje de umbral de compuerta, 1074 


Vom, alto nivel de salida, 1073, 1182, 1192, 1196, 


1201 
Voz, bajo nivel de salida, 1182, 1192, 1196, 1201, 
1202, 1075 
Voltaje(3); 
- amplificadores de, 10, 20, 23, 24, 38, 675 
comparador de, 868 
compensadores de, 332 
de alimentación, 174 
de barrera Vo, 143, 144, 145, 146, 147, 0% 
151, 206 
de conducción, 134 
de contacto, 145 
de desnivel, 
referido a la entrada, 560 
sistemático, 559, 844 
de dren total instantáneo, up, 391 
de fuente a sustrato, Vsg, 374 
de polarización de base-emisor, 225 
de prueba, 317, 419, 708, 710, 721 
- de:sostenimiento, BVcgp, LVceo, 317, 320 
de umbral: i 
de desacoplo, 875 . 
del inversor BICMOS, 1216, 1237 
del MESFET, 
de agotamiento, Vip, 1217, 1221 
de refuerzo, Vg, 1217 
Vm- Vim 431, 1046, 1074 
V, del transistor programado, 1139 
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Y, 357, 361, 364, 373, 377, 407, 429, 448, 
464 
Vr, 41, 357, 407, 794, 999. 1009, 1010 
Man Y Vip 1049, 1119 
desplazamiento, 43 
diferencia de, 1127 
divisor, 83, 85, 87, 170, 276-278, 292, 383, 
400, 911,994, 995, 1014, 1015 
y un resonador LCR, 915 
duplicador, 196, 197, 204, 205 
. en el emisor común, 497 
en un terminal, 62 
ganancia, 10, 11, 14, 20, 258, 259, 262. 264, 
266, 391 
de compuerta a dren, 615 
de una cascada, 555 
en resonancia, 959 * 
instantáneos totales, 392 
multiplicador, 196 
picos (“o interferencias”), 1179 
razón de divisor, 293 
regulación de, 137, 168, 204 
regulador de, 169, 172, 176, 179, 206 
seguidor, 84 
seguimiento de, 109 


Voltímetro de ca, 130, 1020, 1024 


Va, voltaje de referencia ECL, 1201 
Vsp, 398 
VSG 410 
V,, mbral de MOS, 357 
desacoplo de, 531, 541 
incluyendo el efecto de cuerpo, 1124 
variación de, 400 
Vr, voltaje térmico, 133, 395 . 
VTC no lineal (senoidal), 1015 
Vn, voltaje de umbral de compuerta, 1051 
fi umbral de NMOS, 1072 
Vıp, umbral de PMOS, 1072 


w 
WIL (ancho/largo): 
desacoplo de, 531 
razón de aspecto MOS, 364, 400, 428 


Zz 
Zener, 202 
corriente de, 175 
diodo(s), 138, 172, 173, 177, 179, 194, 206, 
785, 1001 i 
efecto, 150 
modelo de circuito de, 173, 178 
regulador paralelo, 176,177,180, 204 
resistencia, 173 
ruptura de, 150 
simbolo, 172 
subcircuito, 201 
voltaje, 173, 175 


